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15.]. ANALIZA AMPLIFICATORULUI CASCODĂ: AMPLIFICAREA 
ȘI LĂRGIMEA DE BANDĂ 


Cînd trecem de la circuitele cu un singur etaj, discutate în capitolele 
precedente, la proiectarea amplificatoarelor cu mai multe etaje, apar 
posibilităţi de proiectare cu totul noi. De exemplu putem obține amplificării 
foarte mari legînd în cascadă etaje cu emitorul comun (adică coneetînă. 
ieşirea unui etaj la intrarea celui de-al doilea etaj) deoarece amplificarea 
sistemului va fi de obieci de orâinul produsului amplificărilor etajelor 
individuale. Dar odată cu aceste posibilități noi de proiectare apar şi 
probleme noi de proiectare. De exemplu, amplificatoarele cu mai multe 
etaje au multe frecvenţe naturale care de obicei reprezintă, funcții compli- 
cate de numeroasele capacități ale circuitului echivalent de semnal mic. 
Din această cauză vom fi uneori obligați să folosim calculatorul electronic 
în proiectarea amplificatoarelor cu mai multe etaje. 

Vom aborda proiectarea amplificatorului cu mai multe etaje admi- 
tind mai întii aproximații grosiere, pentru a obține primul set de valori ale 
parametrilor amplificatorului. Vom calcula apoi pentru acest amplifi- 
cator polii, zerourile, amplificarea și frecvența de tăiere. În fine aceste rezul- 
tate se vor compara cu specificațiile inițiale şi se vor face modificări po- 
trivite ale amplificatorului pentru a înlătura eventualele neconcordante. 


15.1.1. Ampliticarea 


Deoarece vrem să ne bazăm în mare măsură pe analiza asistată de cal- 
culator, este ceva mai simplu să începem discutarea amplificatorului cu 
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mai multe etaje printr-un exemplu concret. Am ales pentru acest exemplu 
amplificatorul cu două etaje de tip așa numit „0as00dă” prezentat în 
fig. 15.1, a. Tranzistorul 7, este într-o conexiune cu emitorul comun tipică, 
în afară de faptul că sarcina colectorului este un al doilea tranzistor în loc 
să fie obișnuitul rezistor. Tranzistorul T, este un etaj cu baza comună : 
semnalul intră în emitor şi iese la colector, baza, fiind menținută la un 
potențial constant de către o baterie. În cursul discuţiei vor fi scoase în 
evidență avantajele și dezavantajele acestei cascode emitor comun-bază 
comună. A 

Din punct de vedere al fluxului de putere, continuă debitat de sursa de 
alimentare, cele donă tranzistoare sînt în serie şi curenţii de colector Ic, și 
ca sînt practic egali. Dacă rețeaua de polarizare este aleasă corect, ambele 
tranzistoare funcţionează în regiunea activă normală ; prin urmare, într-o 
primă aproximaţie, vom putea face calculele asupra amplificării, folosind 
pentru tranzistoare circuitele echivalente simplificate cu xp şi Bp(§ 7.3) așa 


+% 


Re 


5 tarz Jer ~ 


15.1. Amplificator cascodă. 


arată în fig. 15.1, b. Din această schemă rezultă evident că tensi- 
anoa de colector Fos a lui T, este determinată aproape exclusiv de tensi- 
unea bateriei aplicate la baza lui Ts : 
(15.1) 


(15.2) 


Vom = Viz 


şi astfel 
k Vore Vo — Vn — IoBr 
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Pentru acest circuit echivalent simplu amplificările pot fi calculate prin 
observare ; 


AI 
| ETA = Bran (15.3) 
Alcala Îi R, 
S s s Sia. 


Rezultă clar din ecuațiile (15.3) şi (15.4) că deoarece «p este totdeauna mai 
mic decit unitatea (cu excepţia tranzistoarelor cu contact punctiform, 
actualmente demodate) cel de-al doilea tranzistor nu măreşte nici amplifi- 
carea de curent, nici amplificarea de tensiune a acestui circuit. 

O rațiune importantă pentru adăugarea unui al doilea tranzistor în 
felul arătat în fig. 15.1 este că acest tranzistor, funcţionind cu baza comună 
şi nu cu emitorul comun, poate admite tensiuni mult mai mari la colector. 
În adevăr, tensiunea de colector a unui etaj cu baza comună este limitată 
de tensiunea de avalanșă a joncţiunii colector și nu de tensiunea de mien- 
tinere. Aite raţiuni pentru a, conecta cel de-al doilea tranzistor în felul 
arătat vor deveni evidente numai după examinarea detaliată a comportării 
la frecvențe înalte a acestui circuit. 


15.1.2. Ecuațiile pe noduri 


Pentru a examina comportarea la înaltă frecvenţă a amplificatorului 
cascodă, vom prezenta mai întîi în fig. 15.2 un circuit echivalent compiet 
de semnal mie bazat pe modelul x — hibrid al tranzistorului. Putem acum 


2 wg 7 


Cuz 
2 
H 


+ 


Rs Per 
i. H 4 
+ + 
v ir) | o ii Jone v 


15.2. Circuit, echivalent de semnal mic al amplificatorului cascodă. 
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determina prin observarea circuitului forma generală a funcției de transfer 
V,|V, Există patru elemente independente care înmagazinează energie 
(independente în sensul că nu există noduri la care să fie conectate numai 
inductanțe și nu există bucle formate numai din capacităţi), astfel încât 
circuitul are patru frecvenţe naturale. Pentru a găsi forma numărătorului 
vom observa mai întii că la s=0 reţeaua are o amplificare finită, deci nu 
poate să exist> vreun factor $ la numărător. Apoi, observăm că pentru va- 
lori mari ale lui s, toate condensatoarele se comportă ca scurtcireuite, dar 
numai unul din aceste scurtcireuite și anume Cp, reduce pe V,/V; la zero 
(v. problema P. 15.1). Prin urmare. la frecvențe mari teste de așteptat ca 
V,|V, să varieze ca 1/s. Singura formă de funcțiune de transfer care satis- 
tace aceste cerinţe este : 


V, K(8 — 8a) (8 — Sa) (8 — 8) 


PS 8a) ($ : (3.5) 
(S — 84) (8 — 8.) (8 — 8) (S — 8) 


Pentru a găsi parametrii din ecuația (15.5), trebuie să scriem și să rezolvăm 
sistemul complet de ecuații al rețelei din fig- 15.2. Există patru noduri 
independente (presupunînd că R, şi ra sînt însumate pentru a forma 0 nouă 
rezistență R!) astfel încît alegem drept variabile independente cele patru 
tensiuni de la noduri la masă. 

În această figură şi în cele următoare, o tensiune V notată lîngă un 
nol (în acest caz V,) se presupune a fio tensiune de la nod la masă. Polari. 
tatea se defineşte astfel încît dacă V este pozitiv, tensiunea nodului este 
pozitivă față de masă. O aplicare directă a legii lui Kirchhoff pentru 
curenți în fiecare nod ne dă: 

EV: = [8 + ga + SlCa + Cu) Va — 80a Va (15.6 a) 
0 = (Jm — 80m) Va + [Ize + Ime + SlCr + Cu] Vo — (Ira + Ina + 502) Va 
(15.6 b) 


i 802) Vo + [gaz + Iro + 8(0aa + Oua)] Va — 30uV, (15.6 0) 
(15:6 d) 


O = — 9ma Ve + (Ima — SOna) Va + (Gr + 80u) Vo 


Este evident în acest punct că orice încercare de a găsi funcția de transfer 
V ,/V; completă, în forma ei literală, este dificilă şi nu se justifică. Prin urmare 
sîntem obligaţi să continuăm discuţia de aici încolo folosind valori numerice 
concrete. Pentru simplitate, vom alege iniţial puncte de funcţionare iden- 
tice pentru cele două tranzistoare, cu Ic = 10 mA, Vog = 10 V urmînd 
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aia să facem monien pe parcurs, odată cu aprofundarea analizei. 
punem următoarele specificații ale tranzis în a i 
aa sole done A zistoarelor în acest punct 


Im = 048 Bo = 100 
72 = 250 Q r =20Q 
= 100 pF 0, = 5pF. 


să presupunem de asemenea că R, = R, = 200 Q. 
Convertind toate conductanţeie la unităţi de mS obţinem: 


Im = 400 


z = 50 


1 
G; = = 4,5 
o2 + op T în 


a, = 


Substituind a i (î ităti A . 
obținem : ceste valori (în unităţi de mS, pF, și ns)in ecuaţia 15. 


45V, = (8,5 + s105) V, — s5F, ` asaj 
0 = (400 — s5) V, + (404 + s105) V, — (404 + 3100) F, (15.7b) 
0 = — (4 + 5100) V, + (54 + s105) V; — s57, (15.7 e) 
0 = — 4007, + (400 — $5) Va + (5 + 88) Vu. (15.7 €) 


Este necesar un efort formidabil pentru a rezolva aceste ecnai 
numerice pentru funcţia de transfer V,/V;; de aceea în mod natural ne 
vom adresa pentru asistență unui calculator electronic numeric. Mai întîi 
vom căuta să determinăm cît mai precis lărgimea de bandă a amplifica- 
torului cu ajutorul calculatorului. După aceea, în paragrafele următoare, 
vom discuta o tehnică aproximativă care ne permite să estimăm perfor- 
manțele amplificatorului în scopurile unei proiectări sumare. 
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3. Calculul lărgimii de handă cu ajutorul calculatorului electrotiie?) 


Reamintim că putem găsi expresia lui V,/V, din ecuaţia (15.7) aplicind 
regula Iui Cramer : 


unde A denotă determinantul sistemului de ecuații iar A denotă minorul 
format prin ştergerea primului rînd și celei de-a patra coloane a deter- 
minantului complet. 

Frecvențele naturale ale rețelei sînt; acele frecvențe la care pot exista 
tensiuni la borne chiar atunci cînd V, este 0. Această condiție poate exista 
numai dacă determinantul A este zero. Prin urmare polii lui V,/V; pot fi 
găsiţi determinînd rădăcinile ecuaţiei caracteristice 


A=0. 


Un raţionament similar se poate folosi pentru a demonstra că zerourile 
Jui V,/V; sînt rădăcinile ecuaţiei : PI 


Du = 0. 
Prin urmare, pentru a găsi polii și zerourile lui V,/V, avem nevoie de un 
program pentru a rezolva ecuaţiile de forma A=0. 
Cele mai multe din sistemele de calcul au programe pentru rezolvarea 
problemei valorilor proprii, adică a determinării valorilor lui s care satis- 
fac expresia : 


| a ba 03 + See 


j a +s b, Ces | 

| a b +s (ORT | 
je (15.3) 
i 


in care coeficienţii au, b şi aşa mai departe sînt reali. Determinantul 
ec. (15.7) poate fi redus la forma arătată în ecuaţia (15.8) prin tehnicile uzuale 
de manipulare a determinanţilor și prin normalizarea la unitate a coeficien- 


1) Cititorii care nu au acces la un calculator electronic numeric, pot omite $ 15. 
a pierde continuitatea. Totuşi s-ar putea dovedi util să se revină Ja ultimul punct at 'acestul 
paragraf după ce s-a parcurs $ 15.2.3. ! 
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ţilor lui s ai determinântului. Și aceasta se poate face de către calculator. 
Dacă se efectuează această reducere asupra ecuaţiei (15.7), valorile 
proprii ale determinantulni rezultant sînt de fapt rădăcinile ecuației carac- 
teristice iniţiale, În anexă sînt prezentate două programe de calcul pentru 
găsirea, rădăcinilor prin această metodă. Programul din anexa, C este scris 
în Fortran IV, iar NATFRE Q$, scris în APL, este dat în anexa D. 

Cind determinantul A și minorul A, al ecuaţiei (15.7) sînt; prelucrate 
cu unul din aceste programe, polii şi zerourile lui V/V; se determină ca 
fiind: 


Zerouri Poli 
Su = — 9,0806 ns! 
8, 8, = — 0,644 


— 4,05 


Există multe căi pentru a găsi frecvența de 0,707 (de tăiere) o, din 
aceste rezultate furnizate de calculator. De exemplu, mărimea fiecăruia 
din factorii ecuației (15,5) poate fi reprezentată grafic în funcție de o (de 
preferință pe hîrtie dublu logaritmică) și rezultatele pot fi combinate gra- 
fic pentru a da variaţia întregului modul |V,/V;|. Frecvența de 0,707 
(de tăiere) poate fi atunci citită din reprezentarea grafică. : 

Dacă unul din poli este la o frecvență muit mai joasă decît zerourile 
şi decît ceilalți poli, adică dacă avem un pol dominant s, atunci o primă 
aproximație pentru co, este 


or = ll. (15:9) 
În exemplul nostru, această aproximație dă 
co, 22 0,0806 Grad/s 
fa R2 12,9 MHz. 


O relație mai precisă pentru determinarea lui o, aplicabilă cînd zerouriie 
sînt la frecvenţe mult mai mari decit; polii dominanți (așa cum în mod evi- 
dent sint aici) poate fi ușor dedusă din ecuaţia (15.5) Mai întâi simplificăm 
expresia presupunind că sa 8 Și 3, sînt; suficient de mari în modul incât 
în vecinătatea lui o, să putem considera numărătorul ca o constantă, 
K', unde: 

ui K’ = — K8 Bo (15.10) 


~e. 587 
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Împărţim după aceea ecuaţia (15.5) la 845.85, Şi obținem : 


Pepe e ae e a ou E, 15.11 
PCU sf — si) — ss) sfs) an 
Modulul funcției de transfer pentru s = jo este: 
| y! f K” i 
- (15.12) 


|F h-se lO Tate i Ze) ela a — jol)! 


Pentru determinarea modulului părții drepte este convenabil să ridi 
t ea 1 | părț S vi să ridică 
la pătrat ambele părți ale ecuației. Dacă toți polii sînt reali : m 


LA lui d (e i 
[Fi F oJ F oA E oD + o (15.13) 
dezvoltîind obținem : 
EA ay 
[V] 14 ojs + L/s + 1s F 1/82) + olji + e) Hon . 
i (15.14) 


Deoarece am presupus că S4, 8, S; şi s, sînt reali, coeficienții di 

r j p jenții di 

ecuaţie trebuie să fie pozitivi, Sattel inet VAII trebuie să fe o Fa 
onă de 2. Vrem să determinăm frecvenţa de 0,7 3 

IVo/V:!? = (K”)?/2. Evident e ani. cara 


oa < Isal Isel, ll, (15.15) 


Prin urmare, putem găsi o valoare aproximativă i i 
, zăsi o valoa entru o, din ecua; 
(15.14) folosind numai primii doi termeni ai numitoralui : > i 


e Er AR 
Vi lonon 2 LE asiste Lfs? 15)” 


(15.16) 


(15.17) 
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(Evident, această metodă poate fi extinsă și la ọ reţea cu orice număr de 
frecvențe naturale). înlocuind valorile determinate de calculator în ecua- 


tia (15.17) obţinem : 


> co, = 0,0799 Grad/s 
fa = 12,1 MHz. 


Deoarece frecvențele naturale sînt în cazul de față atit de mult distanțate 
între ele, iar ecuația (15.17) indică că frecvențele naturale intră în expresia 
Jui œ, ca sume ale pătratelor, în acest exemplu, atît expresia simplă, cît 
și cea mai exactă pentru o, dau rezultate aproape identice. 

Pentru a scoate în evidență unul din avantajele acestui montaj cascođă 
(fig. 15.1) vom face în acest punct o digresiune pentru a calcula, în scopul 
comparaţiei, lărgimea de bandă a amplificatorului cu un singur etaj cores- 
punzător. Pentru a avea aproximativ aceeaşi amplificare, amplificatorul 
cu un singur etaj trebuie să aibă o rezistență de sarcină de 200 Q (să se 
compare ecuaţia 15.4 cu ecuaţia 11.28). Prin urmare, din ecuaţia (14.48), 
lărgimea de bandă va fi: 

az Gst = 


O, + 0, [L F Oa FC) Rz 


Şi 
"100 + 5 [1 + 400 (0;2)] 


= 0,0169 Grad/s 


sau 


fu 21 MHz. 


Comparind acest rezultat; cu lărgimea de bandă estimată pentru cascodă, 
observăm că includerea celui de-al doilea tranzistor a condus la o creştere 
cu un factor de 5 a lărgimii de bandă, pentru aceeaşi amplificare la frec- 
vențe mijlocii. Explicația acestei diferențe substanțiale poate fi găsită în 
calculul numeric al lui c, efectuat mai sus. Acolo observăm că termenii 
capacitiv rezultind din C, este foarte mare în amplificatorul cu un etaj 
deoarece gni; este mare. În montajul cascodă, etajul cu emitor comun func- 
tionează cu o impedanță de sarcină foarte mică, respectiv cu emitorul 
celui de-al doilea etaj. Prin urmare în cascodă efectul lui Cm asupra lărgi- 
mii de bandă este foarte mic. 
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15.1.4. Caleulul lărgimii de bandă cu poli complecși 


Adesea calculele efectuate de calculator asupra amplifi i 
codă vor indica o pereche de poli complecși in Da T a ac: 
această pereche de poli este mai aproape de origine decit ceilalți poli, 
ecuația (15.17), va produce erori cu atît mai mari cu cît polii sînt mai 
depărtați de axa reală. Dacă perechea de poli complecși se apropie de con- 
figurația unui filtru Butterworth cu doi poli, i 


s = — at je 
8 =— a — ja 


atunci lărgimea de bandă trebuie calculată | i fi i 

rgime L 1 ie c + pe baza formulei filtrului 

nd ela şi nu prin ecuația (15.17). Pentru filtrul Butterworth cu doi 
> 


oile]. ` (15.18) 


Răspunsul filtrului Butterworth cu frecvența este d i i 

i A enumit „maxim plat”, 
deoarece, dacă polii sînt mai departe de axa reală decit se specifică mai sus, 
modulul răspunsului începe să aibă o cocoaşă ". i 


15.1.5. Răspunsul la semnal treaptă 


O dată găsite poziţiile polilor și zerourilor, timj ifi 

dati Ă 1 N pul de creştere al amplifi- 
catorului cu mai multe etaje poate fi calculat ușor. După cura am virut 
în cap. 14, pentru poli reali răspunsul la semnalul treaptă este suma unui 
pame h exponanțiale, onna pentru fiecare pol al funcției de transfer. 
Ă Oli, Sam, este dominant, atunci una, di i N 
domina răspunsul şi timpul de creştere t va fi: erana Ta 


(15.19 a) 


Dacă nu există pol dominant, dar toți ii sint reali i ci 
A SRON. J ji polii sînt reali, atunci datorită 
faptului că timpii de creştere se adună aproximativ pătratic, torii 


ga (iri n ) 
sî H 


ss 


(0) = a + te + is oee 


D Fil i i i ; ENIR 
nia Fisela Bilterieeă sint discutate în detaliu în cap. 19 și reterinţele bibliografice 


Prin urmare, din ecuaţia (15.17), pentru circuitele cu poli reali : 
22. a 


Or 


tz 


Dacă amplificatorul are poli complecși, după cum s-a discutat în $15.14, 
vor apare oscilaţii în răspunsul la semnalul treaptă. Pentru filtrul Butter- 
worth cu doi poli de exemplu, se va produce o supracreştere de 4,3% a 


răspunsului. 
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CA AJUTOR ÎN PROIECTARE 


Deşi soluţia obţinută cu ajutorul calculatorului, discutată mai sus, 
asigură o metodă simplă pentru analizarea circuitelor cu mai multe etaje, 
div păcate nu ne dă o privire sau indicație asupra proiectării. De exemplu, 
soluţia pe calculator nu dă o îndrumare asupra căii celei mai bune pentru 4 
reproiecta, circuitul cascodă în vederea creșterii lărgimii sale de bancă, 
deoarece analiza nu indentifică elementele de circuit care sint principalele 
responsabile în limitarea lărgimii de bandă. Prin urmare trebuie să dez- 
voltăm metode de analiză adiționale care să ne dea o astfel de indicație. 
Deoarece însă avem metode bazate pe calculator pentru a da răspunsuri 
exacte, metodele adiţionale pot fi destul de aproximative, prin urmare 
simple și rapide. a 

Una din aceste metode implică calcularea lui o, cu ajutorul ùnui grup 
āe constante de timp ale reţelei, ușor de determinat. Din păcate durează 
mai mult deducerea pe o bază rațională a legăturii între o, și aceste con- 
stante de timp decit; efectuarea calculului în realitate. Demonstrația se 
face în două părți: primu pante stabileşte legătura între o, şi primii doi 
termeni ai polinomului de la numitorul funcției de transfer, iar. a doua 
leagă aceiași termeni ai numitorului de constantele de timp”, 


15.2.1. Relaţia între c, şi primii doi termeni ai numitorului 
îuneţiei de transfer 
Dacă deschidem parantâzele şi înmulţim factorii de la numitorul ecu- 
ației (15.5) și presupunem din nou (ca și în § 15.1.3) că zerourile acestei 
ecuații nu vor influența calculul lărgimii de bandă, obținem o expresie de 
forma: i 
7, d A 
LE E (15.29) 


PT aa bas hagi Pag st 


u într-un curs introductiv demonstrațiile din cele două paragrafe care urme; 
omise fără pierderea continuității, deoarece rezultatele mai importante ale demonstra 


exunţate la începutul $ 15.2.3 (NA). 
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Modulul acestei expresii la s = jo, este: 


o | | E: o oo j 
| | ao + ja, — azi — jaog + of | 


Presupunind din nou că frecvențele naturale ale rețelei, sa, Sa 8, şi $, sînt 
reale, putem aplica acelaşi raționament ca cel care urma ecuaţiei (15.12) 
pentru a găsi o valoare aproximativă pentru ©, Adică, ridicăm la pătrat 
ambele părţi ale ecuaţiei și rezolvăm pentru o, observind din ecuația 
(15.20) că la frecvența de 0,707 (de tăiere) œ: 


s-o 


Dacă neglijăm termenii superiori lui of, obţinem : 


(v. problema P 15.2). O aproximație mai simplă, dar mai puţin exactă 
poate fi obținută dacă neglijăm și termenul aaa În ecuația 15.21: 


oz Se. (15.22) 


Această aproximaţie este deosebit de utilă deoarece dă w, în funcţie de 
raportul primilor doi coeficienţi ai ecuaţiei 15.20 şi acest; raport poate fi 
de obicei găsit prin simpla observare a reţelei, după cum vom demonstra 
în cele ce urmează. 


. Determinarea rapoartelor aa Şi a,-a/a, 
prin analizarea reţelei 


Neluînd în considerare perechile de borne asociate iniţial acestei reţele, 
Yom aloca cîte o tensiune și un curent fiecăreia din perechile de borne 


DE CIRCUIT DESCHIS 


În cele ce urmează ne vor trebui două seturi de parametri de joasă 


pirm rteircuit, adică conductanțele măsurate la fie- 


1. Conductanțele de sew by 4 nduo 

ă rteircuit. 
re poartă cu toate celelalte porți în scurteir TAS NR 
i > zisele de circuit deschis, adică rezistențele măsurate la fiecare 


poartă cu toate celelalte porţi în circuit; deschis. 


293 


în e IERI. 23 
E j = 
+ Retea liniorő activă ł 


ý iró elemente care g i 

- |GO| imogozineozö enegie | Cs | -= 
a 
a) p- 

Ea iz 
o] za 
FA Reteo limară octiră A 
v% förd elemente core o 

inmogozineoző energie < 


b 


Reprezentarea unei rețele liniare active 
conținind trei capacităţi: 

a — capacităţi identificate prin perechile de borne ; 

b — reţeaua cu capacităţile înlăturate. 


ități um se arată în 
b + găsi acestea, îndepărtăm capacită! ile, aşa cum 3 Sa 
fi Bear “i Seprezentăn reţeaua activă liniară care ne zale prin i Cirsa 
i le e noduri date în ecuația (15.23.). Toate sursele independ din ME 
bora cutiei se presupune că sînt nule ; efectele surselor depen n 
interiorul cutiei trebuie incluse în ecuaţiile : 

ȘI 52 
Dn = Ju Va aeVa + gate (15.238) 

7, 5.28 
In = Ja Va + Joe Ve + Ya (15.23b) 


} 4 {$ 15.230) 
Is = 9a Vr + JaV 2 + Ias V z- as 
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Putem găsi conductanțele de scurtcircuit Gs, observînd că ecuațiile (15.23) 
sînt de forma parametrilor y (v. paragraful 12.1.1.). Prin urmare, . din 
definiţia lui y; Sau yo (ecuaţia 12.12,a și b), conducianja de scurtcircuit la 
perechea de borne j este tocmai Ji 


Gr = gy O a2) 


Pentru a găsi rezistențele de circuit deschis, notate Rio rezolvăm ecuația 
(15.23) pentru V, în funcție de I, cu toți ceilalți curenți egali cu zero. 
Pentru simplitate, vom folosi notația prescurtată a determinanților. Vom 
nota determinantul g ca : 


! In 
A=] du (15.25) 
| da 
iar minorii fi vom nota prin (A) De exemplu : 
j | 
(Au =|9e2 Je, (15.26) 


lose Baa! 


Cu această notație, regula lui Cramer dă: 


Prin urmare, rezistența de circuit deschis la bornele perechii de borne j 
este : 


Bi = Coun, (15.27) 


Cînd capacităţile sint, conectate la perechile de borne, așa cum se 
arată în fig. 15.3,a rețeaua completă poate fi reprezentată printr-un sistem 
de ecuaţii pe noduri cu următorul determinant, admitanţă, care se obţine 
prin însumarea susceptanțelor capacitive adecvate cu conductanțele. din 
diagonala principală a lui 4, 


| Iu +80, ga hs | 
Je + 302 as | . (15.28) 
Iaz Isa +803 | 
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Frecvențele naturale ale reţelei complete. sînt acele frecvenţe la care 
pot exista tensiuni la borne cînd Îi = I, = I; = 0. Această condiție se 
poate satisface numai dacă A, = 0. Observarea ecuației (15.28) arată că 
A, va conține în general toate puterile lui s, de la se pînă la $°. Dacă există 
n capacităţi și nu există bucle de capacităţi, puterea cea mai mare a lui 
s în ecuația caracteristică este n : 


= do + 8 + ast + ags’, (15.29) 


Dacă toate frecvențele naturale au părți reale negative, rețeaua este sta- 
bilă şi totodată nu vor lipsi coeficienți în mijlocul ecuației. Adică, în 
exemplul nostru cu trei capacități, a. poate fi zero dacă există o buclă de 
capacităţi, dar dacă a, și ag nu sînt zero, atunci a, și a, nu trebuie nici ele 
să fie zero. 

Unii din coeficienţii ecuaţiei 15.29 pot fi identificaţi relativ uşor prin 
observarea determinantului ecuaţiei 15.28. Coeficientul ap, adică termenul 
constant, este pur și simplu A, cînd s este egal zero, sau, în mod echivalent, 
“av este egal cu A pentru reţeaua, din care toate capacităţile au fost îndepăr- 
tate. Adică 


ao = A (15.30) 
Coeficientul a, (adică a puterii întâia a lui s) trebuie să fie suma a trei ter- 
meni, fiecare din ei conținînd o capacitate înmulțită cu minorul elementului 
corespunzător din determinantul conductanţă. Pe această bază, à este: 
du = 0 (Asu + Ce (A ae = Ca(A,)aa. (15.31) 

Prin urmare, raportul a/a, căutat este : 


a 


t = o, Sa ș o, Con | o,a, Abas 
ag Ag 4, 4 


Totuşi, (A,),,/A, este rezistența de circuit deschis văzută de C; așa cum 


2); 


s-a arătat în ecuaţia (15.27). În consecință 


a 
o 


= BaO, + Rao0s + Bana = E sp (15.35) 


unde +, denotă constanta de timp a capacităţii calculată cu toate celelalte 
capacități în circuit deschis (întrerupte). Întreruperea tuturor capacităţilor, 
cu excepţia uneia, de obicei descompune o reţea complicată în citeva sub- 
rețele simple. Prin urmare rezistențele de circuit deschis R, pot fi adesea 
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determinate prin observare (în acest; calcul nu intervin elemente care 

să înmagazineze energie). 

is În acest punct mai deducem o a a 
Jui de la numitor, relație care este e ermina 06: 

venţei de 0,707 (de tăiere) joasă a amplificatorului. În ecuația (19.20) ce e 

cientul az (Sam în general coeficientul termenului a”) rez 


părților susceptive ale elementelor diagonalei principale : 


relaţie între coeficienţii poli- 
dora E par determinarea frec- 


a, = 0, 0z Cs (15.34) 


ici i s*-1), care de asemenea 
ici (în general coeficientul termenului s” )} ieke n A 
e a poi a termenilor diagonalei principale, conține trei ter- 
meni, fiecare din ei implicînd toate capacitățile, mai puțin una : 
, fiec: 


- 5 
as = Ca Ca gn + Ca Cs Jaz + Ca Co das: (15.35) 
Prin urmare: 
Pa (15.36) 
0 
ait, (15.37) 


ă ii ității, calculată cu toate 

z;, desemnează constanta de timp a capacităţii, calcu te 

alai capacităţi scurteireuiiate (V. A iapa die ra ele dpi 
ităţilor cu excepţia uneia simpl e oi ețes i 

ots do mali incit din nou constantele de timp să poată fi determinate 


prin simpla observație. 


cuit deschis 


3. Relaţia între œ, şi constantele de timp de ci 


it că è ră bucle de 
cedent am dovedit că pentru o reţea, RO fără 
pa regiei ceai coeficientul termenului în s către termenul con- 


merg par numitorul expresiei amplificării este (în general) : 
2 RoC, + Rol +- + Ra0 = D Tjo (18.38) 
a F 


Tezi ă i j şi T., desemnează 
nează rezistența văzută de capacitatea j şi To i 
ie a ee a capacităţii j, ambele calculate cu toate celelalte capa- 
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cităţi întrerupte. În par. 15.2.1 se demonstrează că o aproximaţie grosieră 
a frecvenţei de 0,707, o, poate fi găsită enajutorul acelorași doi coeficienţi : 


omte. (15.39) 
a 


Combinind cele două rezultate, obținem o relaţie foarte simplă între o, 
și constantele de timp de circuit deschis, care dă indicaţii foarte preţioase 
pentru proiectare : 


(15.40) 


Această relație ne va permite să localizăm într-o anumită măsură elementele 
de circuit care limitează banda amplificatorului, indicîndu-ne care din 
constantele de timp de circuit deschis sînt dominante în calculul lărgimii de 
bandă. Să ilustrăm cele spuse prin calculul acestor constante de timp pentru 
circuitul cascodă prezentat în paragrafele 15.1.1. şi 15.1.2. 


„4. Exemplu 


Pentru comoditate, circuitul echivalent de semnal mic al amplificatorului cascodă a 
fost repetat în fig, 15.4, a. Cind toate capacităţile cu excepția lui Ca, au fost întrerupte, așa 
cum se arată In figura 15. 4, b, rețeaua de intrare este decuplată de restul circuitului, făcind 
prin aceasta posibil să se calculeze 7, prin observare. În unităţi de KO, pF şi ns: x 


Rio a Î (ra + R) = 0,25 tj 0,22 = 0,117 kQ 


Deci: 


Tio = Cr Rio = 100(0,117) = 11,7 ns. 


Figura 15.4,c arată rețeaua care rezultă cind numai capacitatea Cy, rămine in circuit. 
Impedanţa de intrare a tranzitorului 7, se reduce în aceste condiții la : 


Tae 20.270 
Bor +1 


Rua = 0,0027 KQ. 


200 


Chiar eu această simplificare, calculul Iui Ra, adică a rezistenţei care apare Ia bornele lui Cui, 
an poate [i efectuat prin simpla observare. O cale relativ directă pentru găsirea lui Re constă in 


28 


ntelor de tim) s asociate cu tranzistorul T} în 
telor de de circuit deschis asociate 
15.4. Calculul constai P 
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aplicarea unui curent de test J; la bornele în chestiune, așa cum se arată în fig. 15.4, d şi în cal- 
gularea tensiunii rezultante. Alegem ca sursă de test o-sursă de curent, deosrece aceasta ne va 
permite să calculăm V, în modul cei mai simplu. Prin inspecţie 


Va =T [fa || (ra + RI = HRyo. 
Prin urmare 


-F = Ro = Rw + mn Rio Ry + Ry = 
| 


= 0,117 + 400 (0,117) 0,0027 + 0,0027 = 0,243 kQ, 


“au Pap = 5 (0,243) = 1,22 ns. 


H 


= s g 


15.5. Calculul lui Ry și R, asociate cu tranzistoru) T, în circuitu?! cascodă. 


Circuitul din fig. 15.5, a rezultă cind toate capacităţile din fig. 15.4, à cu exceptia lui Cre sint 

nsiderate zero. Calea cca mai simplă pentru a determina pe Ry care se gäseste la Due 
În cate dee considera Cs == 0, a aplica o sursă de tensiune de test V, la bornele cupa 
ŞĂtății şi a calcula curentul rezuitant J; (v, problema P. 15.3), Generatorul de curant Im Vi nu 
forar aoitat în aceste condiții, prin urmare apare ca un circuit deschis. Pe de altă parte doneras 
torul gma Va este excitat şi de fapt este factorul dominant în Gsp: 


I 
E = Gao = ra H Bmg = 4 + 400 = 404 mS, 
' 


adică 
Ru = 2,47 Q, 


de unde 


Cra 100 L 0,247 ns. 
Go 304 
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Figura 15.5, b poate fi folosită pentru a calcula cea de-a patra constantă de timp de cir- 
cuit deschis. Aplicarea unei excitații la bornele capacității Cu nu poate provoca trecerea ano 
Curent prin ramura fsa fme deoarece generatorul gmaYa fiind un circuit deschis, trebuie să 


avem 


Ve = — Ime Vre 


=0. Prin urmare 


i, singura soluție a acestei ecuații este 


şi, pentru coeficienți pozii 
Ris = fre + Ry = 002 + 0,2 = 0,22 KQ. 


şi 
= 0,2 (5) = 1,1 ns. 


Tao 
Suma constantelor de timp de circuit deschis este deci 
Zj = 107 + 1,22 + 0,25 + 1,1.= 14,27 nse 
Şi acum, din ecuația (15.40) : 


0,07 Grad!s 


(un rezultat care este cu circa 13% mai mic decit cel obțiñiut prin calculul mai exact efectuat în 


$ 15.1.3). 
Indicaţia importantă pe care o obţinem din acest caleu? este că factorul dominant care 
limitează lărgimea de bandă a acestui amplificator este constanta de timp exp. Prin urmare 
reducerea lui Cy Fay. Ta Sau R va contribui apreciabil la creșterea lärgimii de bandă, în timp ce 
keducerea oriciiei aite valori de rezistenţă sau capacitate va aduce numai schimbări minime. 

Pentru a verifica această concluzie s-au efectuat cu ajutorul calculatorului două calcule 
suplimentare asupra amplificatorului din fig. 15. 4, a. În primul, Cm a fost redus de 1a 100 la 
S0pF iar în al doilea, Ca, a fost redus de la 100 la 50 pF. Rezultatele sint rezumate în tabelul 
15.1, împreună cu rezultatele calcului iniţial efectuat pe calculator. 


Tabelul 15.1 


Cm =ioo | m= Caz = 100 pF 
cm- | Omio | me” 0 
sa | | —0,17ns- |  —0,0803 
s —0,44 —0,67 
s | —445 —7,20 
s —16,5 —20,8 —17,9 
oa 79,9 Mrad/s | 150 Mraars 79,7 Mrad/s 


Prin urmare, cind Ca, este redus la jumătate, lărgimea de bandă aproape se dublează 
după cum se prevăzuse. De asemenea după cum se prevăzuse, cind Ca éste redus la jumătate, 
nu se obţine o îmbunătățire semnificativă a lărgimii de bandă (este chiar surprinzătoare ușoara 


„descreștere a lărgimii de bandă). 
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sorunu Eni A täi conceputul de constante de timp de cireuit deschis, se recomandă ci 
ori să calculeze c şi za pentru etajul simplu cu emitoru) comun discutat Ja finele Ș13.1.3 
si să compare rezultatele cu cele obținute pentru cascodă (v. problema P.15-3), i 


15.2.5. O utilă verificare de ealcul 


Este o chestiune simplă verificarea, corelaţiei î 

Este iune aţiei între const i 
d cinci deschis şi frecvențele naturale. Tei raportul pap piei 
(15.20) cu raportul primilor doi termeni ai numitorului din ecuaţia, 


(15.11), cu parantezele deschise, gi 


im : 


sau, în general 


Se va observa că aceasta este i 

a ac o expresie exactă, prin urmari fi 
AA pentru verificarea calculelor, cu oricîte citre oieri dori 
T prot ele Ess, e RAA În exemplul de față, pentra 
a = Cre = , —E l/s; ceca ce este în concordanță, r 
cizia care se poate Ti cu su Apaia 
Gria ăi pe posi obţine pe riglă, cu suma X = 14,27 aşa cum s-a cal- 


15.2.6. Metodă de proicetare pentru mai multe etaje 


Sîntem acum în situaţia de a schiţa o iv si 
„Sin în metodă relativ si à 
A E A mai mute etaje astfel A a PE 
e amplificare și bandă. Trebuie scos în evi ă că 
metoda sugerată mai jos nu este unică. Si ibile iata matada că 
i erată jo: „ Sînt posibile diferite metod: 
proiectare și cititorului i se recomandă să re ode aaa al je 
mai bine îi aurului ie rece ă să exploreze alte metode san chiar 
metoda de proiectare pe care o vom urmări i 
î de proieotar K ări în acest capitol şi în ci 
următor vom găsi mai întîi parametrii rezistivi Rz, Imsa ŞI Aip i în cel 
3 r 
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care sînt necesari pentru ca rețeaua să satisfacă specificaţia de amplifi- 
care la frecvenţe mijlocii. Calculăm după aceea rezistenţele de circuit 
deschis. Din specificaţia frecvenţei 0,707 (de tăiere) superioare, op caleu- 
lăm Xz, folosind ecuația (15.40) În continuare, folosind relația : 


Ere = XR, O0, (15.44) 


putem alege un tranzistor cu valori potrivite ale lui C, şi 0, ţinînd seama de 
astfel de considerente cum ar fi costul relativ și disponibilitatea tranzistoa- 
relor care satisfac aceste cerințe. Aceasta completează prima aproximație 
de proiectare a amplificatorului (în afară de rețelele de polarizare și de 
condensatoarele de cuplaj și decuplare). 

În continuare, scriem ecuaţiile pe noduri pentru circuitul echivalent de 
frecvențe mijlocii și înalte care a fost dedus mai sus, și calculăm polii și 
«, pentru funcţia de transfer specificată (de exemplu pentru amplificarea 
de tensiune). Dacă valoarea calculată pentru wœ, este inacceptabil de 
îndepărtată de valoarea specificată, anumite valori ale lui 0, şi C, (adică 
de fapt tranzistoare) pot fi schimbate. După cum am văzut mai sus, con- 
stantele de timp de circuit deschis constituie o îndrumare excelentă cu 
privire la elementele care trebuie să fie schimbate. Această metodă de 
proiectare este prezentată sub forma unui graf în fig. 15.6 


dpecificofio de. n EEE fie 


amplificare 
; —p Circuit echivalent 
G — de natio Becveni 
“ecificofia Erio Modifies & 
de h i 
x za Coleuleoză 
Compari =— pol, zerouri ap 


15.6. Desfăşurarea calculului în proiectarea amplificatorului cu mai multe etaje. 


Metoda de proiectare pentru a obține un anumit punct de 0,707 la 
frecvențe joase, œ, este asemănătoare celei schițate mai sus, în afară de 
faptul că se bazează pe constantele de timp de sourteireuit. Vom ilustra 
metoda generală în paragraful următor, pe exemplul proiectării unei rețele 
de polarizare pentru amplificatorul cascodă. Exemple de proiectare de 
înaltă frecvență, pentru a obține o anumită. frecvenţă limită superioară, 
«w, se dau în capitolul 16. 
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15.3. PROIECTAREA DE JOASĂ FRECVENȚĂ 
A AMPLIFICATORULUI CASCODĂ» * 


15.3.1. Calculul valorilor rezistenţelor 


Pentru simplificarea ‘prezentării, circuitul cascodă ilustrat în 
$ 15.1.1 folosea o schemă de polarizare foarte rudimentară și nepractică. 
În acest paragraf discutăm proiectarea unei scheme mai practice. După 
cum se poate vedea din circuitul reprezentat; în fig. 15.7 rețeaua de pola- 
rizare este o simplă extindere a reţelelor discutate în cap. 13. Divizorul de 
tensiune are acum trei rezistențe, Rea, Rys şi Rus pentru a stabili atât va- 
loarea tensiunii la baza tranzistorului T, cît și cea la baza lui 7, de ase- 
menea s-a adăugat un al treilea condensator O, pentru a asigura un scurt- 
circuit de c.a. de la baza lui 7, la masă. 

Din punct de vedere al stabilităţii polarizării de c.c., acest circuit este 
în mod intrinsec ceva mai stabil decît circuitul comparabil pentru un singur 
etaj. 

Curentul de bază al tranzistorului T, trece prin rezistenţa R, producină 
o cădere de tensiune suplimentară care tinde să se opună oricăror schim- 
bări ale punctului de funcţionare produse de variaţii ale temperatur 
Totuși, deoarece curenţii de bază ai celor două tranzistoare sînt; compara- 
bili și de obicei mult mai mici decit curentul prin Ry, Ri şi Rss, îmbună- 
tăţirea în stabilitate este neînsemnată. Prin urmare, rezistențele de polari- 
zare pot fi alese folosind metodele din cap. 13, dacă ignorăm efectele celui 
de-al doilea tranzistor și presupunem că rezistența Thévenin pe care o`vede 
baza lui T, este: ? 


os LI (Roo + Ra). (15.45) 


Pentru a fi succinți vom folosi metoda de proiectare după „manual 
prezentată în § 13.4.2. pentru a alege Ry, Rye și Ryg astfel încît să dea curen- 
tul de colector dorit, de 10 mA. Alegem mai întii o rezistență de emitor 
de 300 Q pentru a asigura o cădere de tensiune de 3 V între emitor și masă. 
Alegem după aceca R, aproximativ de 10 ori R, să zicem 5 kQ. Dacă pen- 
tru simplitate neglijăm curentul de bază care trece prin divizorul de ten- 
siune, atunci alegînd Vo = 22 V, Ry = 24 KQ, R = 6 kQ gi R, = 6 kQ. 
vom situa tensiunile de la bază la masă ale lui 7, și 7, la 3,7 şi 7,4 V respectiv 
(pentru calcule mai exacte vezi problemele P. 15.8, P. 15.9 şi P. 15.10) 
Să trecem acum la un aspect mai interesant al proiectării: cum să alegem 
valorile lui C., O, şi 0, pentru a obține punctul de 0,707 de frecvență joasă 
dorit. 


1) Acest paragraf poate fi parcurs după cap. 16 fără a se pierde continuitatea (NA). 


3 — e. 587 
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15.3.2. Calculul valorilor capacităţilor de cuplaj şi de decuplare 


Circuitul echivalent complet; de semnal mic al cascodei din fig. 15.7 ar 
avea 7 capacităţi în total. Totuşi dacă punctele de 0,707 la frecvențe 
înalte şi joase se specifică drept 


on = 80 Mrad/s 


o, = 1.000 rad/s 


S+ 


15.7. Circuit de polarizare pentru un amplificator cascodă. 


avem în mod evident un domeniu larg de frecvențe mijlocii la care ampli- 
ficarea rămîne constantă. Urmează din discuția efectuată în $ 14.1.1 că 
trebuie să fim în stare să descompunem acest circuit echivalent de semnal 
mie cu 7 capacităţi în două circuite echivalente mai simple. În concret, 
sîntem justificați să desenăm un circuit echivalent de semnal mic de joasă 
frecvenţă așa cum se arată în fig. 15.8, în care C, şi C, sînt întrerupte. De 
asemenea putem desena un circuit echivalent de semnal mic de înaltă frec- 
venjă în care C., C,şi O, sînt scurtcircuitate. Acesta din urmă este exact 
circuitul echivalent de semnal mic pe care l-am utilizat în § 15.1. 

Forma generală a expresiei amplificării la frecvențe joase poate fi 
determinată prin observarea fig. 15.8 Se va nota că pentru simplitate am 
reprezentat tranzistoarele prin circuitele echivalente cur„ṣi g„ deoarece 
omiterea luir,nu modifică În mod esențial caracterul calculului. Întrucît 
există trei capacități independente în rețea, expresia amplificării V.JV, are 


15.3. PROIECTAREA DE JOASĂ FRECVENȚĂ A AMPLIFICATORULUI CASCODA. 35 


ită lui C, 
i i. De asemenea, V,/V; este zero la frecvența zero datorii i Ce 
sei Boll a „frecvente inalte” (în realitate domeniul frecvențelor mijlo- 
zi al întregului circuit). Singura expresie care satisface tuturor acestor 


condiții este : 


Vass) (8—8) (15.46) 
v, (8— Sm) (8—8,) (S— 80). 
*p2 Kd 
EI { a 
[| Bas Oj 
-a + 
i 
fs Ft , [] 
la 7 R, % 
A | i 
i sa] |n fh 
4 fes Lt i 
g Re T 


15.8. Circuit echivalent de semnal mic la joasă frecvență pentru amplificatorul 
cascodă din fig. 15.7. 


Polul cel mai înalt al acestei expresii va determina în principal frecvenţe de 
tăiere joasă a amplificatorului. ET . A 
Capacităţile acestui cireui t echivalent de joasă frecvenţă (fig. 13.8) 
în mod evident; interacționează (v. $ 14.3.2); prin urmare este de așteptat 
ca fiecare din cei trei poli ai ecuației ( 6) să fie o funcţie de toate cele 
trei capacităţi. Problema este deci perfect analoagă cu problema 
proiectării la înaltă frecvenţă discutată în § 15.1, astfel încît nu-i de loc 
surprinzător că în rezolvarea ei vom folosi tehnici foarte asemănă- 
toare cu cele discutate în § 15.1 şi 15.2. În concret, vom folosi constantele 
de timp de scurtcircuit discutate în § 15.2.2 pentru a găsi valorile capaci- 
tăților. i e ate, 
Deşi poate să nu apară evident în acest punct al discuţiei, zerourile în 
ecuaţii (03:46) vor fi întotdeauna la frecvențe mai joase decît polul cel mai 
înalt și pentru a simplifica discuţia vom presupune, oarecum arbitrar, 
că toate cele trei zerouri sînt la frecvenţa zero. (Vom reveni mai tîrziu 
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pentru a verifica această ipoteză şi pentru a o corecta dacă se va dovedi 
necesar). Pe această bază amplificarea, de tensiune devine : 


3 
Fipo E (15.47) 
Vi — (8—8m) (8—8,) (8—8,) 
Inmulţind factorii de la numitor obţinem : 
r g3 
LA AR PERI: S MN (15.48) 


A ass? +ags? Fasl 


Urmărind un raționament exact analog celui din $ 15.2.1 putem deduce o 
expresie aproximativă pentru o, în funcție de coeficienţii polinomului de 
la numitor : 


oz (15.49) 


(y. problema P. 15.11). Combinind acest rezultat cu ecuaţia (15.37) 
obţinem : 


o = X > (15.50) 


unde +, denotă constanta de timp a capacității j calculată cu toate cele- 
lalte capacități ale rețelei scurtcircuitate. 
În această proiectare se cere o, = 1 000 rad/s; prin urmare : 


Problema de proiectare are mai puține constringeri decît sînt necesare, în 
sensul că această ecuație nu specifică cele trei capacităţi într-un mod unic; 
prin urmare, ca primă încercare, vom alege cele trei constante de timp 
egale. Astfel : 


Tis = Ta = Ty = 3.10735. 


Pe această bază se pot calcula valorile concrete ale capacităților, 
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a găsi O, trebuie mai întîi să determinăm rezistenţa, pe care o 
e aa bornele sale 0, cînd O, și C, sînt scurtcircuitate. Reţeaua adec- 
vată acestui calcul este arătată în fig. 15.9, a. Observind circuitul, 


Ru = R, + Ro || Rrall far 


15.9. Circuite pentru calculul rezistențelor de scurtcircuit din fig. 15.8. 


Folosind datele numerice din § 15.1.2, 
Ry, = 0,2 +6 ||6]] 0,25 =0,43 KQ. 


Prin urmare 


2 Ea i f PRAS osio 
ăsi C„ mai întîi determinăm R, scurteircuitind C, și 0, 
Pr M obiema prin aceasta circuitul mai simplu arătat în fig. 15. 


9, 


în 
b. 
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Putem găsi rezistența prin observarea circuitului, folosind relaţia, d - 
formare a impedanţelor de către repetorul pe exnitor: i a aS 


Ry, = Ell Ral Ra) tra | 


R, 
Be +1 | 
0,2 [16 |j6-+0,25 |j 
= T | 0,3=4,3 Q. 
Prin urmare i 
0, = De-a Š = 700 pF. 


Ra 4,3 x10. 


În fig. 15.9, c am scurtcircuitat C, şi C, și î i i 

1 Logi i am înlocuit C, printr- 
sursă de tensiune V,. Acum R, adică rezistenta pe care o vede ia poate 
fi calculată ca raportul V,/I,. Vom recurge la metoda generatorului echi- 
valent de tensiune „deoarece existența a două generatoare dependente 
face calculul prin simpla observare prea riscant. Din figură 


[Rall Re 


Y,= Ye 
(all Ra R) + Ra 
și 
Da = — (L — ca) La = (1 — e) Jm Ya: 
Deci 
LA LA Va — ca) gm (Pra Regi R) 


15 


+ 
Ra Ret Tall Roll R, Tall Ball R, + Ri 
Rezistența paralel este 

fall Rall R, = 0,25116 1[0,2 = 0,109 KQ. 
Deci 


=Z 1 „ (400/101) 0,109 
V, 24 6 +0,109 6 + 0,109 


= 0,276 mS 


i 
| 


0, = Taas = 3 X 0,276 = 0,83 yF. 


Valorile de capacități rezultate din proiectare se împrăștie pe trei 
ordine de mărime. Aceasta indică probabil că proiectarea nu este optimă, 
fie din punct de vedere al costului, fie din punct de vedere al dimensiunilor 
fizice. Din fericire există un număr infinit de seturi de capacităţi care 
satisfac ecuaţia de proiectare 


£ at, 1 


o, = 1000 ~ 


Tis Tos Tas 


deoarece problema de proiectare are mai puține constringeri decit este 
necesar. Acum devine clar din valorile de rezistențe de scurtcircuit cal- 
culate mai sus că putem reduce într-o anumită măsură împrăștierea, în 
valorile capacităţilor alegind za, mai mic decit =, și Tẹ Deci o a doua 
încereare de proiectare rezonabilă ar putea fi 


Ta, = 1,25 ms 


= 10 ms. 


Tis 


Combinînd aceste constante de timp cu rezistențele de scurtcircuit cores- 
punzătoare obținem : N 


0, = 10 x 0,267 = 2,76 uF. 


Costul acestei soluţii va fi ceva mai scăzut decit; al celei precedente 
(v. problema P.15.12). 


15.3.3. Verificarea proiectării folosind un calculator eleetronie!) 


După ce am ales valorile componentelor recurgem la un calcul pe 
calculator pentru a verifica proiectarea. Pentru a găsi frecvențele naturale 


1) Cititorii care nu au acces la un calculator electronic numeric pot omite acest paragraf 
fără pierderea continuității. 
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ale circuitului echivalent de joasă frecvenţă (fig. 15.8) scriem mai întîi 
ecuaţiile pe noduri: 


VG, = Va, + 80.) — V80, (15.51 a) 
0 = Vas, + Va + Gre + 9m + 304) — Viga — VG (15.51 b) 
0 = — Vata + Im) + Vila, + Im + Im + 80,) (15.51 ©) 
0 = Vgm — Voda + Volgma + Imi) — Val gme + dna) (15.51 d) 
0 = — Vels — Vegas + Va + Ora + Iag + 80,) (15.51 e) 
0 = Vegar — Vamo + Voli. $ (15.51 f) 


Este clar din circuit că la nodul V, nu sînt conectate elemente care să 
înmagazineze energie și că tensiunea Vo nu se cuplează înapoi la restul 
reţelei. Prin urmare putem elimina ecuaţia (15.51 £) din ecuaţiile pe noduri 
și totuşi putem obţine corect; frecvențele naturale, (referindu-ne la deter- 
minant, coloana a 6-a conține numai un termen, @z ; prin urmare G; este 
un factor constant care înmulțește minorul de cinci pe cinci Ass). Înlocuină 
valorile numerice calculate mai sus în aceste ecuaţii (unităţi de mS, uF, ms) 
obținem : 


5V; = (5 + s23,2)V, — 823,27, (15.52 a) 
0 = —823,3V, + (4,34 + 823,2)Va  —4V; —0.17V; (15.52 b) 
0 = —404V, -+ (407,33 + 5290)V, (15.32 c) 
0 = 400V, —400V; + 404V, —404V, (15.52 d) 


0 = —0.17 V, —4Ve + (4.21 + 82,716)V,. (15.52 e) 
Deşi aceste ecuații reprezintă o descriere completă și corectă a rețelei, 
apare încă o dificultate cînd se încearcă rezolvarea determinantului 
rezultant prin conversia la forma cu valori proprii din ecuația 
(15.8). Problema constă în faptul că sint numai trei frecvențe 
naturale (v. ecuația 15.46) dar avem cinci ecuații pe noduri. Exprimat 
altfel, determinantul ecuațiilor (15.25) nu va fi de ordinul 5 in s 
ci numai de ordinul 3, deoarece ecuația (15.52 d) nu conține ter- 
meni în s iar termenii în s pot fi eliminați din ecuația (15.52 a) prin sub- 
stituție din ecuația (15.52 b). Programele de calcul din anexele C şi D efec- 
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tuează automat această reducere. Folosind oricare din aceste programe 
obținem rădăcinile de joasă frecvență : 


Sp = — 0,916 ms”! 
~ s, = — 0,084 
3, = — 0,0084 


. blema P.15.13). 
4 Po verificare rapida a tuturor calculelor pînă la acest punct poate 


fi efectuată folosind o relație similară ecuației (15.43). Putem arăta din 
ecuațiile (15.11) și (15.20) că: 


Ami — — (84 H 8e + Sy + 8a- (15.53) 
An 
Prin urmare, din ecuația (15.37) 
1 
sateet ts =y (15.54) 
js 
sau în general 
a AE i (15.35) 
Tis 


în acest exemplu avem 
— E s; = 0,916 + 0,084 +- 0,0084 = 1,008 ms” 
ooea e repregintă o bună veitiopra aor A gaite ovalama ie mino- 
rului adecvat, Ag, din ecuaţia (15.51): 
s; = — 0,0115 ms”? 
8 = — 0,076 ms. 
Funcția de transfer la joasă frecvență este deci : 


Ye E's (s + 0,076) (s + 0,0115) __. 
V, ` (s + 0,916) (s + 0,084) (s + 0,0084) 
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PROBLEME 43 


Calculul direct al frecvenței q ei a i 
şi egalarea lui cu ( ge ratei de 0,707, o, prin determinarea lui |V,/V;|? 


o; = 0,92 krad/s. 


Acesta este un calcul sim) i 
A te mplu dacă ignorăm polul și zerouril i 
Joas Sea ama în mod evident neimportante în acest calcul. aaa 
a Be iată cu ori mo art ia de aoea dorită, validînd astfel 
mult, soluția reală va folosi cehe "ae a EE Mai 
, , real i de capacităţi standardiza 
valorile neobișnuite rezultate din i d, e a dedau 
6 . Aceste abateri față de valori 
rezultate din proiectare, îm: i Gu Pale, Valorile 
t toleranțele relativ largi 
valorilor condđensatoarelo: ra itice n ide rolean 
Ta s% a a aora or „al stolitieă, vor face ca eroarea de proiectare 
entru a găsi œ, în cazuri mai complicată i i 
îs 4 n â plicate, se poate i 
(15.46) o relație aproximativă cam în același "tel poase Obtne din Sousa 
pentru o, în § 15.1.3. Rezultatul este zidi 


o= sh HHH... (15.56) 


(v. problema P. 15.15). Dacă se ă și 
15.15). ä y ; FA A r 
deducerea poate fi extinsă pentru Ar i a ti a 


oi 


+8 + 00 — 092 — 082... (15.57) 
(v. problema P. 15.16) Dacă un pol nedominant și un zero sînt aproape 


unul de celălalt, să zicem în limitele a 20%, 
l 2 este cel mai bine să elimină 
perechea şi să calculăm o, pe baza restului polilor şi ai bine să anini, 
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PROBLEME 


P.15.1. La frecvențe foarte înalte, adi 

cală inalte, adică pentru s mare, 

cireni începe să semene eu un sourteireuit. Scurtcireitaţi condensatoarel din fig, 15, 2 și d 
y e ordinea în care: se efectuează scurtcireuitarea, există numai o 


fiecare condensator dintr-un 


cale de scurtcircuit spre masă, prin urmare la frecvențe foarte inalte funcția de transfer Voj Vi 
trebuie să se comporte ca 1/s (v. pag. 14)- y 

15.2. SA se calculeze |V,/V;1 din ecuația (15.20) şi din aceasta să se deducă expresia 
aproximativă pentru o, dată de ecuația (15.21). 

P15.3. In fig. 13.5 a luați Cra egal cu zero, aplicaţi un generator de curent de testare I; 
între bome şi calculati tensivmea rezultantă V;. Comparati cu rezultatele pentru Rep date in 
pag. 29. Comentați asupra simplităţii de calcul prin această metodă și prin metoda generatorului 
de tensiune folosită în text. 

P.13.4. Sa se calculeze constantele de timp de circuit deschis pentru amplifieatorul cu 
un singur etaj cu emitor comun discutat la finele $ 15.1.3. Să se compare valorile obținute cu 
Valorile corespunzătoare la amplificatorul cascodă. Să se explice toate diferențele mai mari 
(vezi pag. 30). 

P5.5. Să se aplice ecuaţia (15.43) calculelor asupra amplificatorului cascodă din para- 
' și 15.2.4 pentru a verifica rezultatul dat pe pagina 30). 
se aplice ecuaţia 15. 43 amplificatorului cascodă modificat prezentat în tabelul 
Ă 106 pF) verificindu-se astfel calculele constantei de timp și frecvenţelor 
(vezi pag. 30). 

15.7. (a) Să se găsească cei doi poli de înaltă frecvență ai amplificatorului cu un singur 
etaj discutat Ja finele $ 15.1.3. 

D) SA sc verifice aceste calcule şi cele făcute în problema P. 15.4. folosind ecuaţia (15.43), 

P13.8. Să se calculeze tensiunile de c.c. de la bază la masă în fig. 13.7, presupunină 
Ry 3240, Ryp= 6KO, Rs =60, Rg= 3000, Ve=22V, Ry=2000. Să se includă efectul curen- 
tului de bază. Parametrii tranzistorului sint dați în pag. 15 (v. pag. 33). 

P.15.9. Să se calculeze stabilitatea punctelor de funcţicnare determinate în proiectarea 
„după manta a rețelei de polarizare pentru cascodă dată în $ 15.3.1. Parametrii circuitului sint 
daţi în problema P.15.8. Să se presupună că ambele tranzistoare sint cu siliciu, cu B ega) cu 
100 la 20°C și 160 la 125°C (v. pag. 33). 

P.15.10. Să se proiecteze reţeaua de polarizare pentru ampiificatorul cascodă din fig. 
15.7, folosind metoda de proiectare mai complexă schițată în $ 13.5, (vezi pag. 33). 

P.15.11. Să se deducă ecuația (15.49) din ecuația (15.48) (v. pag. 36). 

P.15.12. Folosind drept referinţă un catalog de componente electronice cu prețuri, să 
se calculeze costul și volumul total al condensatoarelor în cele două soluții de proiectare de joasă 
frecvență discutate în $ 13.3.2. Să se folosească valorile standardizate cele mai apropiate celor 


tabulate mai jos. 


Soluţia 1 Soluţia 2 
Ce 7 uFH0 V 23 uF/10 V 
C, 700 FJa V 290 uF/4 V 
C 0,83 pF/10 V 2,7 uF/10 V. 


O recreere în continuase a lui szg va reduce costul ? Să se explice. 

P15.13. Să se elimine Vs ṣi Ve din ecuațiile (13.52) ṣi să se găsească după aceea cele 
trei frecvențe naturale ale rețelei din determinantul 3x3 rămas. Să se compare rezultatele cu 
valorile lvi Sm Sa: So date în text (v. pagina 41). 

p.15.14, Să se completeze proiectarea capaci 
calcularea punctului de 0,707 la frecvențe joase din valorile calculate peni 
în pagina 41. Să sc compare cu rezultatele date de ecuaţiile (13.56) şi (1: 

p.15.15. Să se deducă ecuația (15.56). 

p.15.16. Să se deducă ecuația (15.57). 

P.13.17. Să se estimeze timpul de creștere al amplificatorului cascodă ai cărui parametri 


sint daţi în § 15.1.2. 


r rețelei de polarizare din $15.3.3 prin 
poli și zerouri date 


). 
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3.18. Să se calculeze valoarea exactă a frecvenței de 0,707, co, pentru cele două expresii 
de mai jos ale amplificărilor: 


Vaca E 
V 6+1 
Vo K 


Vi O EEDE 10064 100 


Să se calculeze acum valorile aproximative pentru co, în fiecare din cele două cazuri folosind 
ecuațiile (15.17) şi (15.9). Să se tabuleze rezultatele pentru o comparație ușoară și să se comen- 
teze asupra preciziei celor două metode aproximative. 

P.15.19. Să se înmulțească factorii numitorilor in fiecare din expresiile date în problem a 
(P.15-18) şi să so determine pe această bază o, cu ajutorul ecuaţiei (1.22). Să se compare cu 
rezultatele corespunzătoare din problema P.15.18 și să se comenteze. 

P-15.20. Să se aleagă capacităţile de cuplaj și decuplare pentru amplificatorul cu un sin- 
gur etaj discutat în $ 14.3.3 dar in acest caz să se folosească metoda de proiectare de joasă 
frecvență dezvoltată în $ 15.3. Să se proiecteze pentru un punct de 0,707 la joasă frecvență de 
50 Hz. Să se compare cu valorile deduse în cap. 14 și să se estimeze costul relativ al celor două 
soluţii 

P.15.21. Să se scrie ecuaţiile pe noduri pentru circuitul din fig. 15.10. Să se introducă 
coeficienţii in calculator şi să se găsească frecvențele naturale ale circuitului. Acum să se ex- 
plice fizic soluția care se obţine. a 


15.10. Circuit simplu: C = 1 uF, R = 1 Q. 


P.15.22, Pentru amplificatorul cu un singur etaj cu emitorul comun arătat în fig. 14.16 
să so calculeze pe calculator frecvențele naturale ale circuitului echivalent de semnal mic la 
frecvenţe inalte, presupunind următoarele valori pentru componente : g = 400 mS, gy = 4 mS, 
Ca = 150 pF, Ca = 5 pF, ra = 250, Roi şi Rus foarte mari, R, = 3000, G, = C, = 1 0004F, 
Ra = 2000. Să se schiţeze răspunsul cu frecvenţa (modulul și faza) al lui Vs/V; (ja) pe baza 
acestui calcul. Pentru simplitate să se folosească coordonate dublu logaritmice. Să se compare 
aceste rezultate cu cele obţinute folosind aproximaţia cu un singur pol din $ 14.5.2, 

„15.29. Să se proiecteze un amplificator cu mai multe etaje care să satisfacă următoarele 
specificaţii minime : 

— amplificarea de tensiune la frecvențe mijlocii (modul) = 3 000; 

— frecvență de 0,707 superioară fa = 2 MHz; 

— rezistența R, a generatorului de semnal = 100 Q, 

Să se ignoreze considerațiile asupra polarizării in afară de specificarea punctului de funcţionare 
(Voz, Io sau Vps, Ip) pentru fiecare dispozitiv activ. Să se aibă in vedere factorii economici : 
tranzistoarele cu fy mai mare de 1 000 MHz sint relativ scumpe, la fel dispozitivele avind Cy 
mai mic de 1 pF. Să se tabuleze rezultatele obţinute, Să se verifice proiectarea pe calculator 
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Alte exemple de amplificatoare cu mai 
multe etaje 


16.1. PROIECTAREA ETAJELOR CU EMITORUL COMUN 
ÎN CASCADĂ 


în capitolul precedent; am prezentat teoria și modul de proiectare a 
amplificatoarelor cu mai multe etaje. Pentru a ilustra acest mod de Dro- 
iectare, vom da în acest capitol încă două exemple legate între ele prin 
noua teorie. În acest paragraf vom discuta despre amplificatoarele et 
două şi cu trei etaje cu emitorul comun în cascadă, iar în paragraful urmă- 
tor vom prezentă aşa-numita pereche cuplată prin emitor. 

Să încercăm a proiecta o cascadă cu etaje de amplificare cu emitorul 
comun. care să satisfacă următoarele cerinţe : 

— amplificarea de tensiune : cel puţin 7000; 

— frecvența limită superioară (corespunzătoare atenuării cu 0,707), 
fa cel puţin 3 MHz; 

— rezistenţa sursei, R,: 50 Q. 

Asemenea, cerințe sînt imposibil de satisfăcut cu un singur etaj 
de amplificare (v. de exemplu calculul de ia sfirșitul $ 15.1.3). Este posibil, 
însă, de îndeplinit aceste condiţii dacă se proiectează un amplificator cu 
două etaje cu amplificarea per etaj de aproximativ 85 sau cu trei etaje 
cu amplificarea per etaj de aproximativ 19. Să schițăm mai întîi proiec- 
tarea amplificatorului cu două și cu trei etaje care să satisfacă condiţiile 
impuse de amplificare și de bandă, lăsînd pentru moment la o parte 
consideraţiile de polarizare. 
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16.1.1. Caleulul amplificării 


În fig. 16.1, a se prezintă un amplificator cu două etaje cu emitorul 
comun în cascadă. Circuitul elementar de polarizare este astfel ales încît 
ambele tranzistoare funcționează în regiunea, activă; prin urmare, pentru 
calculul amplificării în mijlocul benzii este valabil circuitul echivalent 


+ lor + Va 


Fig. 16.1. Amplificator cu două etaje, cu emitorul comun în cascadă. 


din fig. 16.1, b. Din examinarea acestui circuit rezultă că amplificarea de 
tensiune în mijlocul benzii este : 


ANRE. Med ( Ra JE InaRra (16.1) 
(z +ra +R, ) în | pa Fra ra) ei 
divizor de tensiune divizor de curent 


Deoarece multe tranzistoare au fp maximă pentru curenţi de colector 
cuprinși între 10 și 20 mA să presupunem, la început, că Io = 10 mA. 
De asemenea, deoarece multe tranzistoare au valorile lui Bọ în jur de 100 
să ne bazăm proiectarea pe această valoare. 
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Deci 
Im = 0,48 
Ta = 250 Q 
7, = 25 Q (tipică pentru acest curent de colector). 


Ecuația (16.1) poate fi acum utilizată împreună cu amplificarea de ten- 
siune specificată de 7000 pentru a găsi valorile pentru Rya Și R: 


100 Rea 
a |a ) 100 Rya > 7000. 
325 (7 + e] = 


Există multe posibilităţi de a alege Rz, şi Rza însă pentru a menţine vala- 
bilitatea circuitului echivalent simplificat z-hibrid este nevoie ca JR Să 
fie mai mic decit aproximativ 100. 

Deci 


Ra < 250 Q. 


Pentru a satisface amplificarea cerută cu Ru. = 250 Q trebuie ca ` 
Ru > 2760 Q; 


valorile finale vor fi dictate din condiţia de lărgime a benzii după cum vom 
vedea în curind. 

Pentru proiectarea amplificatorului cu trei etaje, expresia amplifi- 
căzii de tensiune este similară în formă cu ecuația (16.1): 


= Ta Ry Riz ȘI 
== m | rama SERI < 
Ta +a + R, Rat Taataa Ritratt 
divizor de tensiune divizor de curent divizor de curent 
X Pas ma Rra- (16.2) 


În această ecuaţie Rus Ris Și Ris trebuie să satisfacă inegalitatea : 


al -Pu ) 100 h Ri ) 1002; > 7000. 
325 | 275 + Ba 275 + Ria 


4 — c. s87 
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Din nou, există multe seturi de rezistoare care pot satisface această cerință 
şi valoarea finală va fi dictată de alte consideraţii între care și lărgimea 
benzii. Pentru a simți ordinul de mărime al rezistoarelor de sarcină notăm 
că, dacă presupunem în mod arbitrar că Rz Rip = Ras, Oricare valoare 
R, mai mare decit 60 Q va satisface condiţia de amplificare. Această 
valoare este aşa de mică încît este mai înțelept să reducem curentul de 
colector al primului etaj, în acest fel reducînd zgomotul tranzistorului 
pe socoteala amplificării. Această posibilitate va fi examinată mai tîrziu. 


16.1.2. Calculul lărgimii benzii 


Pentru a alege tranzistoarele care satisfac condiția de lărgime a 
benzii, desenăm schema echivalentă de semnal mic completă (fig. 16.2) 
şi calculăm rezistențele în circuit deschis. Calculul este aproape identic cu 


k A2 hA y 13 y 23 i 
CEE aL A, 


Bo à n ya 


= Se omite pentro cotat 
2 dou elje 


Fig. 16.2. Schema echivalentă completă de semnal mic a amplificatorului cu două şi cu 
trei etaje cu cmitorul comun in cascadă. 


acela pentru etajul cu emitorul comun din fig. 15.4, a şi de aceea nu va 
fi reprodus în detaliu. O mică parte a circuitului care ține de calculul lui 
Ry, rezistența în paralel ” cu Ca, cînd toate celelalte capacităţi sint în 
circuit deschis, este arătată în fig. 16.3, a. Este clar că: 


Rio = Ta! l(a + R)- (16.3) 
În mod similar, rezistența în paralel cu Crs, este: 
Rao = fral] (ra + Rr) (16.4) 


şi în cazul amplificatorului cu trei etaje, Ro, rezistența în paralel cu Ca 
este: 


Bso = fasl | (72 + Rio) (16.5) 


Sau intre bornele capacităţii Cau(NT). 
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Porțiunea din circuitul din fi i 

țiune ciro ig. 16.2 necesară calculului rezis 

m oian ponchi, seri jpazalel Ra Cm, este arătată în iul pe ezita 
d ip iscutat 15.2.4. ă m modifi 

tatul pentru a corespunde anaie Peek 2 Pie oasia reru; 


Boo = Rao + (1 + Riogmi) [Rial] (Foe + ras). (16.6) 


Imi y 


Fig. 16.3. Subcircuite 
ig ă e pentru calculul lui Ry într-un iti 
etaje cu emitorul comun în cascadă. Pl CAOT ct 


În mod similar, pentru Rao, 


cu două etaje: rezistenţa în paralel cu C,, din amplificatorul 


Rio = Rao + (1 + Roma) Rro- (16.7) 
Pentru amplificatorul cu trei etaje : 
i Rio = Rao + (1 + Boom) [Ris |] (ra + rea)] (16.8) 
3 
Roo = Rao + (1 + Riogns) Rra- (16.9) 


Pentru determinarea, frecvenței fy 


rul cu două etaje pentru a pote i tranzistorului, necesară în amplificato- 


lărgimea benzii cerute, substituim valorile: 


AJE 
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ii i (16.7). 
i aţiile : (16.3), (16.4), (16.6) şi (16.7). 
gumenio sup Ma Ra pir KQ calculați mai sus rezultă : 


Rio = 0,057 kQ 


Ra = 6,06 KQ 
Rao = 0,23 kQ 
Ru = 23,4 KQ. 


de înaltă frecvență bun care lucrează cu Vog mai mare decît 


Da n y avea C, cam de 2 pF. Pentru această valoare 


câțiva volți, va 


za = Boala = 6,06 -2 = 12,1 ns 
mio = Rope = 2342 = 46,8 ns. 


Pentru a satisface cerința ca f, = 3 MHz aflăm din ecuația (15.40) că: 
e: h 


1 ŽŽ = 68 na, 
i i 7 2.0003 


Din păcate, chiar pentru cele mai mici valori ale lui Ra Și Bre care satis- 
fac condiția de amplificare cerută : 
Tao + Tao = 59,9 ns. 
i 7yo Și tragem concluzia că 
y i rămas „timp” pentru mio i Ta tragem e ri 
Doon eoo sibil de satisfăcut "cerinţele de amplificare și de lărgime a be: 
în Saso proiectînd un amplificator cu două etaje. a rău tă 
si Cu tot insuccesul obținut, calculul precedent pan A două eee 
de amplificare oferă o înțelegere inponant $ proleoiă ar ip patom T 
i j i a domi) ui velar 
cu trei etaje. Este evidentă cauz: dominantă a aoea ta (16.0) pi etic 
mari se rezistențelor Ba Și Aer este dominată de un hrni omia 
à j ey ei 
combinaţia în paralel a unor reziste ps 
BaBy Va E poeta cabina arda în paralel FA iai xeziatena IA [8 i re, 
ii ea amplifica; i ha 
goga Ir Rare Le R A redug trka sacrifica din amplificare, lucru 
acel dm 


pe care nu putem să-l facem. 
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Pe de altă parte, în proiectarea a trei etaje de amplificare avem o 
amplificare suficientă, care rezultă din faptul că “Ras Rio Bus pot fi reduse 
la 60 Q și în același timp să satisfacem însă condiția impusă pentru ampli- 
ficare. În felul acesta putem sacrifica din amplificare pentru a mări lăr- 
gimea benzii. Este posibilă deci o proiectare reușită care să satisfacă 
atit condiţia de amplificare cit și pe cea de lărgime a benzii. 

Pentru curenţii de colector în domeniul miliamperilor, “zgomotul 
tranzistoarelor în general, scade odată cu scăderea curentului de colec- 
tor 1. Astfel, va rezulta o reducere substanţială a zgomotului tranzis- 
torului dacă primul etaj va lucra la un curent; de colector de 1 mA în loc 
de 10 mA. Va exista aproape sigur o amplificare suficientă a primului 
etaj astfel că al doilea etaj nu va introduce un zgomot important pentru 
amplificator. Este însă înțelept de a reduce întrucîtva curentul de colec- 
tor al celui de al doilea etaj pentru a realiza o variaţie gradată a impedan- 
telor de la primul spre ultimul etaj. Pentru acest motiv noi alegem întru- 
citva arbitrar curentul Io, = 5 mA. Presupunînd că Bo nu coboară pentru 
aceşti curenţi mici sub valoarea lui de la 10 mA, obţinem parametrii 
tranzistorului trecuţi în tabelul 16.1. 


Tabelul 16.1 
Parametrii tranzistoarelor 

| j | 
| n i T | T š 
li. i l 

Io (mA) 1 50 | 10 

Im (S) 40 200 400 

ra AQ) 2,5 0,5 0,25 

Ta (KQ) 0,2 | 0,05 0,025 


Acum trebuie să alegem Ru, Bra și Rze. Ne reamintim din discuţia 
precedentă că, cel puţin pentru amplificatorul cu două etaje, valorile 
rezistenţelor critice în calculul lărgimii benzii sînt termenii de tipul Rgn Re. 
Pentru etajul de ieșire R, = Res, în timp ce pentru alte etaje R, este de 
forma R; || (r,+7x). Deci, pentru a păstra cei trei termeni RigmR, comparabili, 
Ria tebuie să fie mai mică decit Rz și Rua. De fapt, din cauza scăderii 
impedanţei de la T, la T, și la Z, după cum rezultă din tabelul 16.1, 
are sens să avem o scădere corespunzătoare pentru R, adică, 


Rua >Ru> Ris 


1) Vezi referințele bibliografice [16.1] și [16.2] (NA). 
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Utilizînd estimarea iniţială a lui R, ca punct de plecare (pag. 50) încercăm: 
Ras = 600. Rr = 120 Q, Ru = 300 Q. Amplificarea rezultantă este : 


v, 100 (04 oo 0,12 ) 100 -0,06 = 2340, 


V, 2,75 \ 0,3 +0,55 0,12 + 0,275 


care nu îndeplineşte condiția ca |V,/V;] = 7000. Dacă însă punem 


Ra = 3009 
Rr = 200 Q 
Rus = 100 Q 


obținem o amplificare de tensiune de —7250. 

Din cauza interdependenței destul de complicate între amplificare și 
ecuațiile constantelor de timp, nu este intuitiv evident; dacă această alegere 
a rezistoarelor de sarcină este acceptabilă pentru proiectare. Există două 
căi de urmat. Putem alege un tranzistor despre care ştim că este suficient 
de bun și apoi verificăm constantele de timp pentru a valida această pre- 
supunere. Sau, putem calcula cele şase rezistenţe în circuit deschis, apoi 
selecta, valoarea lui C., deci valoarea fr a tranzistorului necesară 
pentru a satisface condiția de lărgime a benzii. Dacă aceste valori sînt 
pentru vreun motiv nesatisfăcătoare, atunci putem modifica valorile 
lui R; şi itera. Să urmăm a doua cale. Utilizind ecuaţiile (16.3), (16.4), 
(16.5), (16.6), (16.8) şi (16.9) găsim: 


Rao = 0,228 kQ Ra = 2,88 kQ 
Ry = 0,262 kQ Rao = 6,43 kQ 
Bs = 0,118 kQ Ro = 4,92 KQ. 


(De notat că Ro, Rao Și Reo diferă numai prin factorul 2 din cauza desereș- 
terii valorilor Rr). Presupunînd din nou 0, = 2pF 


Tao F Tao + Too = 2(14,23) = 28,46 ns 


Deci 


Sio H Tao + Tso = Ets — 28,5 = 53 — 28,5 = 24,5 ns, 
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Pentru valori egale ale lui 0, pentru toate cele trei tranzistoare : 


Cu 245 240,3 pR. 
0,228 + 0,262 + 0,118 IP 
Ne amintim, însă, din cap 12, că O, î i 
ip. 12, „ este în mare proporțional tul 
de colector. Astfel, o proiectare cu valori egale ale ti o fi trei CI ata 


sită trei tipuri diferite de tranzistoare i i 
tip de taiata e. Pentru a proiecta pentru un singur 


Ta Ios Ies 
sau, în exemplu! nostru 
Cza = 100m 
Cra = 5Cm 


Astfel, 


0,22801 + 0,262501) + 0,118100) = 2,720 = 24,5 ns (16.10) 


Ca = 9pF j 
Cza = 45 pF i 
Ca = 90 pF. 


Pe această bază, valoarea necesară pentru fy pentru cele trei tr toare 
i i 
e Íe tranzisti 


z 400 
fr la 10mA = (00 aja ~ %7 GHZ = 100 MBZ. 


Cu tranzistoarele actuale, este posibi j 
3 i i ibil de a Vi i 
deci valorile alese pentru RL she pi d tai O Aegae valoare, 


16.1.3. Verificarea calculului 


Proiectarea aproximativă este acum termi: 

A e 9; tivă es inată. Pentru a obți: şi 

cuie să benzii mai exactă, utilizăm calculatorul pentru a găsi rise 
aturale. Dacă rezultatele sînt inacceptabil de îndepărtate de valoarea 
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ba = se 


obținută din proiectare, este nevoie să se facă o simplă ajustare propor- 
ională în valorile lui Cx. i Ă 
? Rețeaua poate fi descrisă de şase ecuații pe noduri dacă combinăm 
pe ra şi pe R, într-o singură rezistență R; : 

Ri = fa + Re (16.11) 


Un set corespunzător de tensiuni nod-referinţă este indicat în fig. 16.2. 
Pentru nodul 7 avem: 


GV, = Val; + ga + 80 + Cu) — 80 Ve (16.12 a) 


Celelalte cinci ecuații care au rămas sînt simplu đe obținut : 


0 = (Imi — 8C) Vi (9za + Giza + 80a) Ve — JaaVa (16.12 b) 
0 = — geo Va + [ga + Irz + 8(0n2 + Cua)]Va — Oua (16.12 0) 
0 = (gag — 80u) Va + (gas + Ga + Oaa — Ias V5 (16.12 d) 
0 = — gas Va + gas + Ira + 3(Cas + Ops) Vs — 80usV, (16.12 €) 
0 = (gas — 80pa) Vs + (Gra + 30) Vo (16.121) 


Valorile numerice calculate mai sus pot fi acum introduse în aceste ecuaţii 
și polii se pot obţine cu ajutorul calculatorului. Rezultatele sînt : 


8 = — 0,0251 ns”! 
Sa = — 0,0943 ns! 
8, = — 0,409 ns~! 
S, = — 9,55 ns 

85 = — 18,22 ns”! 


8 = — 28,56 ns: 
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(Ca o verificare a, erorilor matematice atât pentru calculul constantelor 
de timp cit și în ecuaţiile pe noduri se constată că : 


Ei > 2a = 53,05 ns 
ii 


Isi, = 53,0 ns 


ceea ce se încadrează bine în precizia dată de rigla de calcul). 

Deoarece rețeaua are o structură simplă, zerourile pot fi găsite prin 
examinarea fig. 16.2. Să observăm mai întîi că la frecvențe foarte mari 
capacităţile Or, Cros Cng formează trei căi de șuntare la masă a semnalului , 
astfel că, ne aşteptăm ca funcția de transfer V/V; să scadă ca'1 |83. Pentru 
a obține o asemenea comportare asimptotică cu şase poli, trebuie să 
avem trei zerouri în funcția de transfer. La, fel ca în cazul amplificatorului 
cu un singur etaj cu emitor comun, aceste zerouri apar din cauza compen- 
sării dintre semnalul dat de Im Şi cel dat de C,. În felul acesta zerouriie 
se află toate în jumătatea din dreapta a planului : 


s = m = 200 ns. 


Zerourile pot fi, de asemenea, găsite prin examinarea ecuațiilor rețelei 
(7. problema P.16.1). 

Este evident din aceste rezultate că o, este determinată în mod pre- 
dominant de către s, și s,. Prin urmare, din ecuaţia (15.17): 


1 1 v-a 
o, (ziz + e) = 0,0242 Grad/s 
0,0252 0,0942 


Ja = 3,85 MHz, 


Astfel, prima noastră aproximaţie asupra calculului a obținut un ampli- 
ficator cu o frecvenţă limită superioară, corespunzătoare atenuării de 
0,707 a amplificării de la frecvenţe medii, cu aproximativ 28 % mai mare 
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î inimă i licaţii această frecvență 

t valoarea minimă impusă. Pentru multe apl i t 
por întrutotul suficientă, sleoacete ringen pranziRtoru ul pot să nu 
j scuți cu o precizie mai bună decit aceasta. 
se Trebuie pică ias, că este posibil de realizat În cerut cu kieper 
care au pe fp cu aproximativ 30% mai mic decit cel ales mai înainte. 
Pentru a itera calculul, la început creștem 2; cu 28%: 
= 53 x 30 68 ns. 

„0 


Etj 
Dacă alegem tranzistoarele cu acelaşi C, de mai înainte, suma constantelor 
de timp date de C, va fi tot de 28,5 ns. Deci 


10 F Tao F Tso = 68 — 28,5 = 39,5 ns 


şi din ecuația (16.10) 


kaia — 14,5 pF 
Ca = 272 14,5 p 
= 73 pF 
= 145 pF. 
Deci, 

400 

a = — = 043 GHz = 430 MHz, 

fr la 10 mA amra Oi 


intă ă aloa alculată 
reprezintă o reducere cu aproape 40 % față de valoarea cal í 
inițial Refäcind acest nou calcul cu ajutorul calculatorului găsim că : 


s, = — 0,0205 ns”! 
Sa = — 0,0654 ns? 
s, = — 0,270 ns 
s= — 7,82 ns! 
s5 = — 15,50 ns! 
= — 26,21 ns 
1 yt i 
i = (cas ms) = 0,0196 Gradjs 


fa = 3512 MHz. 
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Pentru acest exemplu, proiectarea iterat% nu are avantaje economice 
apreciabile față de calculul original deoarece: tranzistoarele de 450 MEz 
au aproximativ același preţ ca cele de 750 MHz. Dacă, însă, valorile lui 
fr ar fi cu un factor egal cu 2 mai mare, ar putea apărea o diferență subs- 
tanţială în preţ. 


16.1.4. Consideraţii legate de polarizarea 
în ec a amplitieatorului ” 


Amplificatorul cu trei etaje cu emitorul comun poate fi polarizat 
legind în cascadă trei etaje de tipul celui arătat; în fig. 14.11, a. Omai 
simplă și în același timp elegantă cale de polarizare este însă, cea arătată 
în fig. 16.4. Trebuie notat mai întîi că tranzistoarele sint cuplate direc 


adică colectorul unui tranzistor este conectat; direct cu baza tranzis: 
torului următor. 


+ Vor +Vo2 +3 


i 
won 


fo 


Li 


Fig. 16.4. Polarizarea în cc a amplificatoruiui cu trei etaje cu 
emitorul comun în cascadă. 


O asemenea conectare este posibilă pentru tranzistoare bipolare 
deoarece în regiunea activă normală Vpy este întotdeauna mai mare decit 


» După dorinţă, acest paragraf poate fi parcurs după cap. 13, care tratează reacția (NA). 
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valoarea minimă a lui Voz corespunzătoare saturaţiei. De exemplu, pentru 
un tranzistor npn cu siliciu, Vys =œ 0,6 V în timp ce Vos (sat) =~ 0,2 V. 
Această relație este valabilă pentru orice tranzistor bipolar deoarece 
tensiunea bază emitor corespunde căderii de tensiune de-a lungul unei 
diode polarizate direct, în timp ce tensiunea de colector la saturație este 
diferența între două căderi de tensiune pe diode polarizate direct. 
Deoarece în proiectarea aceasta noi folosim tranzistoare cu siliciu, 
Vas 06 V. Deci 
Vori = Vor 06 V. 
Unul din dezavantajele unei asemenea tensiuni mici de colector este acela 
că 0, pentru asemenea tranzistoare este mare, deoarece, după cum am 


văzut în cap. 12 , 
= Kp + | Vorl)” 


pentru tranzistorul difuzat (vezi, de exemplu, fig. 12.15). Dacă aceasta 
este o problemă serioasă, în serie cu emitoarele tranzistoarelor T, și Ta 
se pot adăuga diode polarizate direct pentru a mări pe Vom Şi Vez» 


+o loa O ea 
l 
far Riz “03 | | fea 
Z 5 ? 
B 
|/ferlar | Arz iaz fala 
Cg a! PAO] eta 
ban hes 
Wu) 
fe m 
k 
Fig. 16.5. Circuitul echivalent în variabile totale pentru circuitul din 
tig. 16.4. 


Trebuie să fie clar din discuția făcută în cap. 13 că cuplarea directă 
a trei tranzistoare fără alte măsuri de precauție pentru stabilizare con- 
duce la o funcționare complet nesatisfăcătoare. De exemplu, o variație 
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de numai 1 pA a lui Ze, va produce pentru Č, o variație de aj 2 
adică, 10 mA, o variaţie de 100 % a curentului de pe dă eg ut 
această problemă adăugăni un rezistor mare, R,, între ieșirea şi intrarea 
ampliticatorului. Acest rezistor simte tensiunea continuă a, colectorului 
tranzistorului T, şi utilizează această informație pentru a controla curentul 
de bază al tranzistorului 7. În acest fel, amplificatorul își poate corecta 
automat variațiile în punctul propriu de funcţionare. 

Dacă presupunem tranzistoare cu siliciu, în modelul de curent; continuu 
două sint elementele principale care depind de temperatură : Bp și tensiunea 
bază-emitor. Un circuit; echivalent corespunzător în variabile-totale este 
arătat în fig. 16.5, Pentru simplificarea analizei, generatoarele V (7) asociate 
tranzistoarelor T: si T, au fost omise pe considerentul că variațiile lui 
V în etajul de la intrare vor fi amplificate de toate cele trei etaje și ele 
vor domina în calculele de polarizare. Postulăm, de asemenea, că 


Ri > Ras 


şi qa verifica această presupunere în proiectarea finală. 

upă cum am mai menționat, rezistorul R, aduce informația despri 
punctul de funcționare a tranzistorului T, înapoi la i aao 
emar ed pi azi 3 înapoi la intrarea amplificato- 


VaI) Va Fi 
TL L (16.14) 


Im = =a 


R || Re R, R 


Curentul de colector Br I}; poate atunci ionare 
Piri ecua Pila P unei controla punctul de funcţionare 


Ios = (rula) q Var _ Vofmfra m 
03 mln) Brabra + Raa Ra (16.15) 
Vosa = Vos — Ras Ics (16.16) 


Înlocuind relaţia (16.15) în (16.16) obţinem: 


Foss = Ves — PiRrslm — Vosbr 222 + Vapp Er (16.17) 
Ri Ru 
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-dacă presupunem valori identice pentru toate trei tranzistoarele,. Pentru 
a demonstra că într-adevăr circuitul stabilizează punctele de funcţionare, 
“eliminăm pe Ip între ecuaţiile (16.14) şi (16.17): 


Va (7! yY. R a R 
p et Bia] A Ie] - Vape pe + Valh e 
ii 1 + a gi 
R, 
(10.18) 


Deoarece Bp este de ordinul de mărime 100, termenul care conține Bè va 
-fi dominant la numărător. Dacă putem acum proiecta circuitul astfel ca 
la numitor 4 


R 
=. p> 1, 
i 


(16.19) 


„ecuaţia (16.18) se reduce la: 


Voss = VP) Em (16.20) 


Ecuația (16.20) poate fi dedusă, de :semenea, şi pe baza unui raționament 
dntuitiv. Dacă tranzistoarele din fig. 16.4 au valori rezonabile pentru fp, 
curentul de bază Iż, trebuie să fie eztrem de mic, adică, de numai cîțiva 
microamperi, chiar atunci cînd rezistorul R, este conectat de la ieșirea 
amplificatorului înapoi spre intrarea lui. Astfel, într-o primă aproximație 
presupunem 


In=0. 
Pentru a obține aceasta, tensiunea Vogg în fig. 16.5 trebuie să aibă o astfel 


de valoare încît tensiunea în circuit deschis a divizorului de tensiune 
R, R, să fie egală exact cu Vz(T): i 


Rı 
Ry + R 


+ 


nan R 


= Yaa(7). (16.21) 


Vors ` 


2 
Rı+R, 


Rezolvînd această ecuație pentru Vogs, obținem din nou ecuația (16.20). 
Din ecuația (16.20) rezultă clar că, pentru a face Vcg; cât mai insensibil 
-posibil la variațiile lui Vau(7), tensiunea Vp trebuie să fie mare și negativă. 
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Presupunem, de i să fin în ș 
Dacă alegem exemplu, că dorim ca Veža să fie în jur de 5 sau 6 V. 


Ve = —10V 
R, =10kQ 
s R, = 20 kQ 


[care satisfac condițiile specifie iil i 
inlocuind în ecuația (16.20) priy a (16409); ausea 


30 
Voss = %6(30)) +20(30) = 59v 


(v. problema P.16.2). Pentru aceste i 

pr .2). i valori 

mu zu) va produce o variație numai RET 
prezintă o variație mai mi fi ; 

problema P.16.3). i ea geak 


A variație de 10 mv a 
mV pentru Va ceea ce 
% a punctului de functionare G 


Fig. 16.6. Circuitul de i 
e polarizare complet pentru amplifi rei 
etaje cu emitorul coman In cascadă ol trei 
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ig. 16.6, pentru a preveni aplicarea semnalului înapoi de la ieșire la intrare 
pE. sani R. Valoarea lui Cı, necesară pentru obținerea răspunsului 
dat la frecvență joasă, poate fi găsită calculind rezistența între bornele 
condensatorului C, cînd celelalte condensatoare de decuplare și de cuplaj 
sînt; scurteirouitate, așa cum s-a discutat în $ 15.3.2. Valoarea acestei rezis- 
tenţe de scurtcircuit ar fi surprinzător de mică, câteva ordine de mărime mai 
mică decit R,, din cauza influenței amplificatorului cu amplificare mare. 
În felul acesta, valoarea necesară pentru, C, este uneori destul de mare. 

O cale simplă de calcul a rezistenţei între bornele condensatorului 
0, este aceea de a se aplica o tensiune de testare V, între aceste borne, 
aşa cum se arată cu linie punetată în fig. 16.6 și de a se calcula variația 
rezultantă a curentului I, Utilizind circuitul echivalent; în gm, Ta Și pre- 
supunind R, mult mai mie decit R, obţinem : 


PX Ia (16.22) 
Ta Rp | R, +m 
Deci 

BV, 


v, =~ Ras 
Ra T RAF ta 


Putem găsi acum curentul I, prin superpoziție, presupunind că R, este 
mult mai mare că Rra Și fm: 


T 


paps v(e) (16.23) 


XR R2 EA 


Prin urmare, 


16.24) 


Pentru exemplul nostru numeric, Rr = 100 O, RL = 1059, R, =509 
Şi fa = 2,5 KQ, astfel că 


| = 80 mS. 
Gu = oa + T060 + 2 500) 


i i ireai i 12.5 Q. 
Adică, rezistența de scurtcircuit care apare pe 0, este de numai 1 
Este evident EA trebuie să fie destul de mare pentru a obține un răspuns 


bun la frecvență joasă. 
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Pentru un amplificator de acest tip cu amplificare mare, de obicei, 
e nevoie de àdăugat rețeaua de decuplare Ra, Bay C, şi C, arătată în fig. 
16.6. Această rețea serveşte pentru două scopuri. Primul. tensiunile 
şi curenții continue corespunzătoare punctelor de funcționare pentru 
tranzistoarele 7, T, și T, pot fi obținute de la o singură sursă de alimen- 
tare Vos printr-o alegere`corespunzătoare æ rezistoarelor R, și R, (v. pro- 
blema P.16.4). Al doilea, cuplajul nedorit de la 7, la 7, și T, prin K, și 
R, se poate elimina făcînd condensatoarele C, și 0, să fie scurteiruite la 
toate frecvențele de interes, Dacă cuplajul ar exista între 7, și 7, deoarece 
tensiunea Vo, nu provine de la o sursă ideală de impedanță zero și dacă 
C, şi 0, ar fi prea mici, atunci, ar rezulta pentru amplificator performanţe 
nedorite și de neprevăzut; (de tipul oscilaţiilor de joasă frecvenţă). Din 
acest motiv 0, și 0, trebuie să fie suficient de mari pentru a apărea ca 
scurteireuite faţă de rezistenţele adiacente la frecvenţa limită inferioară o, 

De observat că trebuie acordată mare atenție proiectării unui 
amplificator cu amplificare mare în vederea minimalizării capacităţilor 
parazite de cuplaj de la ieşire la intrare. Chiar o fracțiune de picotarad 
de capacitate parazită între aceste borne poate produce schimbări impor- 
tante în răspunsul la înaltă frecvenţă al amplificatorului. 
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Ca un alt exemplu, care să ilustreze modul de proiectare la frecvenţă 
înaltă prezentat în $ 15.2, să selectăm tranzistoare corespunzătoare pentru 
așa numitul amplificator cu cuplaj prin emitor arătat în fig. 16.7, a. Acest 
amplificator este format dintr-un etaj cu colector comun care atacă un 
etaj en baza comună, astfel încît ne aşteptăm la o amplificare de curent 
mare împreună cu o amplificare de tensiune mai mică decit unitatea 
pentru primul etaj și la o amplificare de tensiune mare împreună cu o 
amplificare de curent mai mică decit unitatea pentru etajul al doilea. 
în telul acesta, efectul capacităţii de sarcină spațială C, trebuie să fie mai 
mie pentru ambele etaje, din aceleaşi motive ca în proiectarea montajului 
din $ 15.1. 


16.2.1. Analiza preliminară 


Înainte de a începe proiectarea este nevoie să facem măcar o sumară 
analiză cu scopul înţelegerii funcţionării circuitului. Deoarece emitoarele 
ambelor tranzistoare merg la o sursă de tensiune negativă și colectoareie 
merg la o sursă de tensiune pozitivă, în timp ce bazele sînt aproximativ 
la potenţialul masei, ne aşteptăm ca ambele tranzistoare să funcţio- 
neze în regiunea activă normală. Prin urmare, un calcul estimativ al 


-= e. 5&7 
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performanțelor circuitului poate fi obținut utilizînd modelul simplu cu 
ay pentru tranzistor aşa cum se arată în fig. 16.7, b. Din motive de pola- 
rizare cele două tranzistoare sînt conectate în paralel ; deci pentru tranzis- 


+e 


Fig. 16.7. Amplificator cu două etaje cuplate prin emitor. 
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toare identice curenții de emitor Is, și Iza vor fi aproximativ egali pentru 
R, = Rp. În acest caz 


p 3 Ina —— E. (16.25) 


28, + BB+ D 


(v. problema P.16.5). 

La frecvența semnalului condensatorul de decuplare este un scurt: 
cuit, astfel că din punct de vedere al transmisiei semnalului amplifice 
torul este o cascadă colector comun-bază comună. Deoarece am utilizat 
un model simplu, curenţii de semnal mic pot fi calculaţi prin superpozi: e : 


Fi 
In = E (16.26) 
Deci 
Ia = — (Ba +1) Yi; (16.27) 


R, 


Aproape tot acest curent va curge în emitorul lui T, producind un curent 
de colector : 5 


aos(Ba + DV, 


Ior = — arl. = — z 


Astfel, amplificarea de tensiune a cascadei este: 


_IeeRr Ba, 


R, 


= ara(Bri + 1) (16.29) 


Un calcul întrucîtva mai exact poate fi făcut din circuitul echivalent 
pentru semnal mic la frecvențe medii arătat în fig. 16.8. Amplificarea de 
tensiune V,/V; a etajului cu colectorul comun poate fi găsită din ecuația 


D Dacă R nu este mult prea mare faţă de rezistența bazei tranzistorului (nu este arătată 
in modelul prea simplificat), atunci Ap și Cp pot fi omiși, ṣi baza T, va fi pusă la masă direct, 
fără să debalanseze curenții de colector. 
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(14.43 b) după ce sarcina” acestui etaj s-a determinat. Sarcina este com- 
binaţia paralel între R, și rezistenţa de intrare a etajului cu baza comună : 


R = Bl aira, (26.30) 


Fig. 16.8. Circuit cchivalent de semnal mic pentru frecvențe medii pentru o pereche 
cuplată în emitor. .. 


Deci, din ecuaţia (11.43 b) 


Ya Qa + D Bu : 
Vi (Ba DB + ta Fra F K, 


(16.31) 


Amplificarea în tensiune a etajului cu baza comună este : 


(16.32) 


Astfel, amplificarea totală a cascadei este : 


-[ (fm +1) Ru [| bate), (16.33) 
(Ba + 1) Ri + fa + mat Bell fna + Ta san 


y. 


unde R, este dat de ecuația (16.30). În multe calcule R, este mult mai 
mare ca (fys + Txe)/(Boo + 1), în care caz sarcina dintre etaje se reduce 
la: 
Rimet, (16.34) 
Po +1 - 
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Dacă presupunem acum că Ba = Bea» ecuaţia (16.33) se reduce la : 


(16.35) 


o expresie destul de compatibilă cu estimarea noastră iniţială din ecuația 
(16.29). 


16.2.2. Proieetarea 


Presupunem că avem de proiectat un amplificator cu cuplaj prin emitor 
eu o amplificare de 15 și o lărgime a benzii de 8 MHz. Presupunem, de 
asemenea, că rezistența sursei R, este 500 Q și că „alte considerente” 
impun un curent de colector prin fiecare tranzistor de 2 mA. Multe tranzis- 
toare au în această regiune a curentului de colector $, în jur de 100, 
astfel că vom utiliza, această valoare pentru proiectarea în primă aproxi- 
maţie. Pentru I =2 mA. 


I% L 1,25 ko. 


La acest nivel de curent r, poate fi în jur de 150 Q. Putem utiliza acum 
valoarea cerută pentru amplificare și ecuația (16.35) pentru a calcula 
valoarea lui E; : 


V, zl 100 R, 


~ 1 
V, 2(1,25 + 0,15) + 0,5 


Ry = SEX = 0,495 kO =~ 500 Q. 


Circuitul echivalent complet de semnal mic pentru amplificatorul cu 
două etaje cuplate prin emitor se prezintă în fig. 16.9, a. Pentru a 
calcula valorile lui Om, Cui și Ores Cua necesare pentru îndeplinirea 
condiției de lărgime a benzii trebuie mai întîi să calculăm rezistențele în 
circuit deschis de la bornele tuturor acestor capacități. Pentru a găsi 
rezistența R, la bornele capacității Cm cînd celelalte capacități sînt cir- 
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cuit deschis transformăm în mod corespunzător circuitul din fig. 16.9, a 
și obţinem circuitul din fig. 16.9, b. Rezistenţa de intrare a celui de-al 
doilea. tranzistor apare în acest calcul ca sarcină pentru primul; acest 
efect a fost reprezentat în figură printr-o rezistență de valoare 


fs 


atra? 
Boti 
b 
Fig. 16.9. Circuite echivalente de semnai mic pentru amplificatorul cu două etaje cuplate 
prin emitor : 


a — Circuitul echivalent pentru frecvenţe înalte; b — subeircuit pentru calculul Iul Rap. 


(7za + Tao)i( Bue + 1). Urmind aceeași tehnică ca mai înainte, aplicăm o 
tensiune V, la bornele condensatorului Cx, și găsim curentul rezultant I,. 
Raportul V,/I, este rezistenţa dorită : 


7, 
Papa Pa e gi Ra, (0636) 
Ta Retrar Ri Ret ra t Ra 


L= 


unde R, este sarcina netă între emitor și masă a primului tranzistor dată 
de ecuația (16.30). Termenul al treilea în ecuația (16.36) a fost dedus 
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tinind cont că curentul g, V, se împarte în două componente, una conți- 
nind pe R, şi alta conținind generatorul V, împreună cu fa şi R, Din 
ecuația (16.36) rezultă direct că 


(16.37) 
(16.33) 
fs bi | 
g 2 
atz 
Az*! 
a să $ 
Lă LI Heo È 
Fme amn G a 
var g 
T amr 
(Bart) fr | 
= 


b 


Fig. 16.10. Subcircuite pentru calculul lui Rag- 


Pentru calculul lui Ra, rezistența în circuit deschis la bornele capacității 
Cp utilizăm fig. 16.10, a. Această rezistență poate fi găsită prin examinarea 
circuitului dacă rezistența R, se transformă cu ajutorul metodei discutate 
în $5.2, ecuatia (11.42). Rezultatul este arătat în fig. 16.10, b. 

e unde 


Rao = (R, + ra) lila + (Ba +1) Rih, (16.59) 
unde R, este dat de ecuația (16.30) (v. problema P.16.6). 
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Subeireuitul rezultat pentru calculul lui Rs; rezistența în circuit deschis 
la bornele capacităţii Cz, este arătat în fig. 16.11. Pentru aceste calcule 
singurul parametru de interes rămas de la primul tranzistor este rezistența 
lui de ieșire și de aceea numai pe acesta o includem în circuit. Calculul este 


rent art 
Port! 


Fig. 16.11. Subcireuite pentru calculul lui Reg: 


în principiu identic cu cel făcut pentru R, și, de aceea, nu-l vom repeta 
în detaliu (v. problema P.16.7). Rezultatul este 


| Za, (16.40) 


unde R, este rezistența netă între emitor și masă pentru tranzistorul 7, : 


| rar rar B, (6.41) 


R.= 2, 
fa +1 


Deși este posibil să se calculeze Rg rezistența în circuit deschis la bornele 
Imi Cea, utilizînd subeircuitul din fig. 16.12, a este mai ușor dacă mai 
întâi transformăm rezistența R, așa cum se arată în fig. 16.12, b. După 
aceasta Raw poate fi găsit printr-un mod analog cu calculul pentru un 
etaj obișnuit cu emitorul comun. Astfel, dacă putem 


Ra = Tall [rna + Ra(Boe + 1)] (16.42) 
atunci, din calculele referitoare la montajul cu emitorul comun 


Ro= Rat Ri + km Pak (16.43) 
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Constanta k reflectă faptul că generatorul g, este excitat numai de către 
tensiunea de pe frg: , 


k m a, u, 16. 
Ta FD (Bor t1) (6.44) 


3 DZ Pe 


Dwi thatthe 


Bat? 


Fig. 16.12. Subeireuite pentru calculul lui Reo. 


Substituind valorile numerice de pe pagina 69 în ecuaţiile (16.37), (16.39), 
(16.40) şi (16.43) obţinem (presupunînd că R, = 149): 


Rao = 0,252 KQ 
Ba = 0,064 kQ 


Ro = 0,54 kQ 
Ryo = 2,97 KQ. 
Să încercăm să proiectăm punind Cu = Ous = 3 pF: 
Ta = 3 -0,54 = 1,62 ns 
Tao = 3 -2,97 = 8,91 ns 
Tao + za0 = 10,53 ns. 
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Pentru a satisface condiţia de lărgime a benzii de 8 MHz 


L 
0,008 


- = 19,9 ns» 


sp = 
Or 


Deci 
110 = Ta = 19,9—10,5 =9,4 ns. 

O alegere posibilă pentru Cı şi Cza utilă în proiectarea circuitelor iite- 
grate a căror fabricație este simplificată dacă toate tranzistoarele sînt id 2n- 
tice, impune că Cm = Ca. Atunci: 

Tio + Tao = 9,4 = 0,252 Cra + 0,064 Ca. 
De aceea, 


9,4 
0,316 


Om = On = =æ 30 pF. 


În felul acesta tranzistoarele trebuie să aibă la 2 mA un fn de 


Im 80 


= = a = 0,39 GHz = 39 MHz. 
2r (04 + Ca) 27.33 


fr 


Trebuie notat că pentru acest amplificator cu cuplaj prin emitor constantele 
de timp dominante sînt t, asociat lui Cm şi 74 asociat lui Cp». După cum 
am presupus, Cu, nu este important deoarece nu există semnal de reacție 
prin ea (să se compare cu un amplificator cu emitorul comun). Dacă 7,2 ar 
fi fost zero, Cy, ar fi fost, de asemenea, neimportant deoarece, din nou nu 
ar fi existat semnal de reacţie de la ieșirea la intrarea tranzistorului. 
Pentru r, finit, însă, și pentru R, mare pentru a da o amplificare de tensiune 
substanţială, constanta de timp asociată lui 0,2 preia un rol dominant. 


16.2.3. Verificarea calculului eu ajutorul caleulatorului 


Pentru a verifica această proiectare ne vom folosi de calculator pentru 
a găsi polii și zerourile funcţiei V,/V, și după aceea vom calcula frecvenţa 
adevărată corespunzătoare atenuării la 0,707. Referitor la fig. 16.9 a, 
dacă R, și ra sînt considerate a fi un singur rezistor R; de valoare 


R; = R, + fa 
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atunci circuitul are patru noduri independente. Un set posibil de variabile 
de tensiune la noduri este acela al tensiunilor între nod şi masă, adică, 
Ya Va Vs ṣi Ve. Ecuațiile corespunzătoare pe noduri sînt : 


PG, = Va [G+ ga + 3(Cra + Cua)] — Valgma H 80) (16.45 a) 


= — Valm + Im + 30) + Va [Ge + dai F ma H Gaz F Imo HS (Cra + 


o= 
+ Oza)] — Vs (gao + Imo + SCae) (16.45 b) 

0 = — Va (gaa + 80-2) + Vs [gza + Ino + SlCr + Cus)] — 8Co Ve (16.45 c) 
0 = — Fgm + Volgma — 80u2) + VolGr + 80,2). (16.45 4) 


Substituind valorile numerice calculate în § 16.2.2, din ecuațiile (16.45), 
obținem următorul determinant (în unități milisiemens, picofarazi, na- 
nosecunde) : 


1 2,344833  —0,8—s30 — 0. 
—80,8—530  162,6-+s60  —80,8—s30 o i 

0 —0,8—s30 7,5 +833 583 | 

! 0 —30 80—83 2483. | 


Rezolvarea cu ajutorul calculatorului a acestui determinant dă următoarele 
frecvențe naturale ale rețelei: 


s, = — 7,09 ns-1 
8, = — 2,78 ns-! 
8 = — 0,48 ns: 
S4 = — 0,0579 ns! 
(Ca o verificare a calculelor numerice pînă în acest moment, 
—> 1 = 19,89 ns 


Etje = 19,9 ns 


ceea ce se încadrează bine în eroarea riglei de calcul). 
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16.3. AMPLIFICATOARE CU MAI MULTE ETAJE CU TRANZISTOARE TEC ȘI BIPOLARE 77 


Pentru a găsi zerourile funcției 7,/V,, observăm din ecuaţiile (16.45) că 
trebuie să găsim rădăcinile expresiei G Au = 0. Evident, G este pur şi 
simplu un factor de scară în acest calcul, astfel încît, utilizăm calculatorul 
pentru a găsi rădăcinile ecuaţiei A, = 0. Rădăcinile rezultante, zerourile 
funcției V,/V;, sînt: 


85 = — 2,69 ns” 
8o87 = — 1,35 + j2,04 ns! 
Este evident că w, este dominată de s4 și 84. Deci 


1 1 
0058 + 0,482 


a 
mes ( ) = 0,0577 Grad/s 


fa = 9,2 MHz, 


ceea ce reprezintă o bună concordanță cu lărgimea impusă a benzii de 
8 MHz. k 


16.3. AMPLIFICATOARE CU MAI MULTE ETAJE 
UTILIZÎND ATÎT TRANZISTOARE TEC CÎT 
ȘI TRANZISTOARE BIPOLARE 


De multe ori ampliticatoarele se realizează atât cu tranzistoare TEC, 
cât şi cu tranzistoare bipolare în scopul obținerii unor avantaje folosind 
proprietăţile specifice fiecărui dispozitiv. În acest paragraf se vor discuta 
pe scurt două exemple, montajul sursă comună-bază comună, (cascod) 
și montajul drenă comună bază comună. 


16.3.1. Perechea sursă comună — bază comună 


Un amplificator tipic sursă comună-bază comună este arătat în 
fig. 16.13 a. Această combinaţie are toate avantajele circuitului cascod 
cu tranzistoare bipolare discutat în $ 15.1 și, în plus, posedă o foarte mare 
impedanţă de intrare. Aceste performanțe apar evidente cînd se compară 
circuitele echivalente de semnal mic pentru frecvențe medii și înalte din 
fig. 16.13,b și fig. 15.2. Ambele figuri sînt identice din punct de vedere 
topologie, cu excepţia existenței lui r, și 7, în primul etaj. 


Amplificarea de tensiune la frecvenţe medii poate fi obţinută 'destui 


de repede prin examinarea schemei. Ni e amintim că amplificarea în curent a 
etajului cu baza comună este ceva mai mică decit unitatea. Astfel, curentul 


prin Ry este aproape ga Vase 


Fig. 10.13. Montaj cascod sursă comună — bază comună : 
1 = vireuitul; ò — ciroultul echivalent de semnal mic pentra frecvente medii în 
presupunerea cù Rg este mult mal mare ca Be. 


Deci 
(16.46) 
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Deoarece pentru un TEC g, este mai mie decît pentru un tranzistor bipolar, 
cu excepţia cazului cînd acesta din urmă funcţionează la curenţi sub 
0,1 mA, amplificarea în tensiune a cascodei TEC — tranzistor bipolar este 
mai mică, pentru o valoare dată R,, decît a circuitului care foloseşte două 
tranzistoare bipolare. 

Calculele de lărgime a benzii pentru circuitul din fig. 16.13 sînt aproape 
identice cu calculele din $ 15.1 şi 15.2, dar puţin mai simple deoarece 
Ta Și Ta lipsesc. De aceea această chestiune nu se mai examinează aici 
(v. problemele 16.8 şi 16.9). 


16.3.2. Perechea drenă comună — bază comună 


Echivalentul TEC — tranzistor bipolar a perechii cuplate prin emitor 
este arătat în fig. 16.14 a. Tensiunea continuă V, poate fi obținută din 
tensiunea V folosind un divizor de tensiune, cu condiţia ca între bază şi 
masă să se conecteze un condensator de decuplare corespunzător. 


+y 


Fig. 16.14. Perechea drenă comună-bază comuni 


a — circuitul; b — circuitul echivalent de semnal mic pentru frecvente medii și inalte în presupunerea 
că Bg este mult mai mare ca Rs. 
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Dacă presupunem că R, este mult mai mare decît rezistența de intrare 
a etajului cu baza comună, adică, w 


+r, ` e 
R, > (16.47) 
SA Bote 


i iti ` i eve ji es tiv uşor de 
atunci amplificarea de tensiune la frecvenţe medii este relativ ușor 
calculat e ai examinarea circuitului echivalent de semnal mie (fig. 16.140). 
Din § 11.5.3, ecuaţia (11.48 a), amplificarea în tensiune a.etajului cu drenă 


comună este: 


mi Bi (16.48) 
1+ Im Ra 
unde 
R Ea (16.49) 
Boti 


Amplificarea de tensiune a etajului cu baza comună este : 


a gne Rae (16.50) 
Deci 
RI (e (ea Bo (16.51) 
V, 1+ Im Ra) \ Te + Ta 


i ari inul a 109 
unde R, este dat de ecuaţia (16.49). Deoarece Ra este de ordinu t 
Şi Jm este de regulă cîţiva milisiemens, amplificarea etajului cu drenă 
comună este substanțial mai mică decît 1, chiar mai ă decît 0,1. Deci, 
ecuația (16.51) se reduce la: 


aceeaşi valoare pe care am obținut-o şi pentru cascoda cu TEC — tran- 

zistor bipolar. i _ 
Comparatia între circuitul echivalent pentru perechea drenă- 

mună-bază comună (fig. 16.14, b) şi circuitul echivalent corespunzător 
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pentru perechea cuplată prin emitor (fig. 16.9 a) indică faptul că aceste 
circuite sînt topologie identice, cu excepția inexistenței în primul a lui 
fa Și Tm. Deci analiza și proiectarea necesară găsirii frecvenţei superioare 
©, sînt identice pentru ambele circuite şi nu va fi repetată aici (v. proble- 
mele P.16.10 și P.16.11). 


16.4. STRUCTURI MAI COMPLICATE CU MAI MULTE ETAJE 


Amplificatoarele cu mai multe etaje, de obicei, sînt mai complicate 
decit exemplele de amplificare cu două sau trei etaje discutate în acest 
capitol. Acest lucru este adevărat, în special pentru amplificatoarele în 
circuite integrate, deoarece costul produsului în final (între anumite limite) 
este independent de numărul tranzistoarelor.în circuit. Din fericire, în 
mod frecvent, aceste circuite mai complicate pot fi descompuse în combi- 
naţii simple de circuite cu mai multe etaje pe care le-am discutat deja. 
Aici se dau două exemple: un amplificator video de bandă largă şi un 
amplificator operațional cu cuplaj direct, 

Amplificatorul video » (fig. 16.15) este format dintr-o cascadă de trei 
perechi cuplate prin emitor cuplate împreună în fiecare caz printr-un 
etaj cu colectorul comun. În acest montaj perechile cuplate prin emitor 
sînt suficient de izolate, astfel că e mai sigur să calculăm independent frec- 
venţele naturale ale fiecărei perechi și să presupunem că polii dominanţi ai 
întregului circuit sint chiar polii dominanţi ai fiecărei perechi (v. problema 
P.16.13). De notat că amplificatorul este polarizat; printr-o metodă foarte 
apropiată de aceea discutată în $ 16.1.4, cu excepţia faptului că semnalul 
corector vine înapoi prin rezistorul R ,; la etajul cu baza comună în loc de 
a merge la etajul de intrare al amplificatorului. 

Schema unui amplificator 2 operaţional în formă integrată este arătată 
în fig. 16.16, Deoarece circuitul este proiectat se amplifice atât semnale de 
cc cit şi de ca, etajele de intrare au o configurație echilibrată similară cu 
aceea discutată în $ 7.4.2. Analiza și proiectarea unor asemenea circuite este 
prezentată în detaliu în referințele [16.5] și [16.6]. Este suficient de spus 
că pentru comenzi echilibrate la intrare avem nevoie să considerăm numai 
o jumătate din fiecare pereche echilibrată. În aceste condiţii, prima 
parte a circuitului se reduce la o cascadă cu două etaje cu emitorul co- 
mun formate din tranzistoarele Q, și Q,, urmată de un etaj de izolare cu 


colectorul comun Qg. 


3) V, referinţa [16.3] (NA). 
2) V, referinţa [16.4] (NA). 


+Ver 


6 — e. ss 


Fig. 16.15. Amplificator video în formă integrată : 
a — circuitul complet; b — amplificatorul singur (fără sursa de alimentare), 


b -øv 


Fig. 16.16. Amplificator operațional în circuit integrat : 


„a circuitul complet; b — circuitul simplificat, cu tranzistoarele care lucrează ca sursă de curent 
Tnlocuite cu generatoare de curent. 


PROBLEME 83: 


Funcționarea etajului de ieșire este dominată de circuitul de reacție 
Re și R, astfel încît, discutarea mai departe a acestui circuit este momen- 
tan nejustificată. 
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16.4. 


PROBLEME 


P.16.1. Să se arate că zerourile funcției V/V; în fig. 16.2 pot fi găsite prin examinarea ecua- 
tiilor (16.12) din momentul in care aceste ecuaţii sint scrise în forma de determinant (v. pag 

P.16.2. înlocuiţi valorile numerice date pe pag. 63 și în § 16.1.2. în ecuația (16.18), deci, 
pentru acest exemplu justificați aproximațiile făcute în obținerea ecuației (16.20). 

p.16.3. Să se calculeze pentru reţeaua de polarizare din fig. 16.4 9 Vozs/0Bpu(T) 
ambele înainte și după ce rezistenţa R; este adăugată de la i 
tatele pentru a calcula îmbunătăţirea stabilității polarizării ca urmare a udăugării lui K; (v. 


P.16.6. Să se aplice transformarea sugera 
deci, să se calculeze rezistenţa în circuit deschis la bornele lui Ca, în fig. 16.9, a. Veri 
punsul cu ajutorul ecuaţiei (16.39). 

p.16.7. Să se utilizeze fig. 16.11 pentru a calcula Ray, rezistența în circuit deschis de la 
bornele lui Cx în fig. 16.9, a. Deci să se verifice ecuaţia (16.40). 

P.16.8. Să se sciecteze tranzistoarele pentru circuitul din fig. 16. 13, a pentru a obține 
o amplificare de 100 şi o frecvență superioară, corespunzătoare nivelului 0,707, de 5SMHZ. 
Se presupune R, = 1000 (v. pag. 78). 
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P.16.9, Utilizind rezultatele problemei P.16,8, să se calculeze reţeaua de polarizare pentru 
circuitul din fig. 16.13, a pentru a obține frecvența inferioară, corespunzătoare nivelului 0,707, 
de 10 Hz. 

P.16.10. Să se repete P.16.8 pentru circuitul din fig, 16,14, a. 

P.16.11. Utilizind rezultatele din P.16.10, să se calculeze reţeaua de polarizare pentru cir- 
cuitul fig. 16.14, u pentru a obţine frecvența inferioară, corespunzătoare punctului 0,707, de 
10 Hz. 


fr 
— 
mA TA + 
4 ua 

A 2 A 

S n Tor 

da 

Su 5 


Fig. 16.17. Circuit simplu. 


¥.16.12. Din examinarea fig. 16.17 rezultă clar că condensatorul C, are un efect minor 
asupra funcției de transfer V,/V,. Pe de altă parte, există o constantă de timp în circuitul deschis 
asociată lui C; şi din cap. 15, limita superioară a benzii acestui circuit trebuie să fie 


1 


“Care din aceste afirmaţii contradictorii este corectă? SĂ se explice, 

P.16.13. Să se estimeze frecvența superioară de tăiere a amplificatorului integrat din fig. 
16.15, b presupunind că tranzistoarele sint similare cu 2N3564 descrise în cap. 12. Se presupune, 
Io = 2 mă, Cop = 2 V, re = 50 Q, Fie R, = R, = Rg = 500 Q, R, = R, = R; = 250 Q 
R, = 50 Q. Se neglijează efectele lui Ry Ry, Rys Riy 

P.16.14. Să se scrie ecuațiile pe noduri ale amplificatorului cu reacție arătat în fig. 19.19, b- 
Să sc calculeze polii Iui Vo/V; presupunind tranzistoare identice cu fe = 50, ry = 250 0, 
Te = 25 Q, Ca = 50 pF, Cu = 5 pF. Se presupune de asemenea, R, = 0,1 Q, R, = 1000 Q 
şi Ry, == 50 Q. Se presupune că Riu, Rra ṣi Rgs sint suficient de mari pentru a putea fi neglijate. 

P16.15, Să se găsească amplificarea de tensiune în mijlocul benzii și frecvențele naturale 
ale circuitului arătat în fig. 19.24, a. Să se utilizeze valorile elementelor date în $ 19.3.2 presu- 
punind că Ry este foarte mare. 

P.16.16. Să se găsească rezistenţa în circuit deschis, Ry, la bornele lui C, tn fig, 20.5, a. 
Se presupune că Be = 50, ra = 250 Q, re = 25 Q şi Ra și ya suficient de mari pentru a avea 
efect negiijabil asupra calculului. Se presupune, de asemenea, R, = 0, Rz = 50 Q. 

716.57. Pentru amplitictorul cu tranzistoare din siliciu arătat în fig. 16.18. 


a) Să se calculeze curenții continui de colector ai tranzistoarelor. Este acceptabil și un răs- 
puns în limitele a 20%, așa incit să se facă aprozimaţii rezonabile. Se presupune Bp = 200. 


b) Să se deseneze circuitele echivalente de semnal mic pentru frecvențele mijlocii şi 3 
c) Să se expiice cu ajutorul ecuațiilor corespunzătoare cum se poate găsi cu precizie de 
30% frecvenţa superioară cop; la 0,707 din amplificarea de tensiune V,/V;. Ecuațiile trebuie să 
tie în funcţie de parametrii circuitului echivalent în modelul (b), adică rs, ra și așa mai departe. 
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d) © rezolvare cu ajutorul calculatorului pentru acest amplificator dă pentru polii de înaltă 
dreevență F 


— 0,0035 ns-1 


Ś sa = — 0,018 ns=1 
s, = — 1,66 ns 
si = 6,85 ns, 


timeze c,. 
se calculeze frecvența inferioară o la nivelul 0,707. 


tey 


Fig. 16.18. Amplificator cu două etaje. 


1.18.18. Pentru circuitul cu cuplaj prin emitor din fig. 16.15, să se arate că tensiunea conti- 
muă de repaus pe baza tranzistorului Q; este egală cu tensiunea continuă de repaus Ja intrarea 
tranzistorului Q}, deci că aceste trei tranzistoare pot fi puse in cascadă pentru a forma o singură 
unitate, Se presupune că R, = Re R, = 2R, și Vo, este dublul tensiunii stabilite pe bazele 
tranzistoarclor Q, și Q. 

P.16.19, Să se calculeze valoarea condensatorului C în amplificatorul cu cuplaj prin emitor 
din fig. 16.7, a necesar pentru a da amplificatorului frecvența inferioară la nivelul 0,707 de 
100 Hz. Să se utilizeze valorile specificate in $ 18.2.2 presupunind că R, = 2 KO, R, = 3000 

„16.20, Să se calculeze un amplificator de bandă largă cu tranzistoare cu valoarea ampli: 
ficării de tensiune la frecvențe medii de 3000 şi cu o lärgime a benzii de 10 MHz. Mai concret, 
să se proiecteze un amplificator care să aibă frecvența superioară, fu, la nivelul 0,707, cuprins 
între 10 MHz și 15 MHz. Se consideră rezistența sursei de 50 Q şi tensiunea sursei de 200 mV 
valoare eficace. Să se verifice fa cu ajutorul calculatorului. Componentele utilizate trebuie să 
fie la nivelul performanțelor actuale. În afară de aceasta, se presupune, din motive de economie, 
„că tranzistoarele trebuie să aibă un fp mai mic decit 1 GHz (cit mai mic posibil) şi Cu cel puţin 
de 2 pF. Se presupune că ra este aproape o zecime din r~. Se acceptă scheme elementare de 
polarizare care asigură numai o stabilitate minimă a polarizării. Să nu se calculeze valorile con- 
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densatoarelor de cuplaj şi de decuplare, Să se adune elementele importante ale proiectă 
după cum urmează 

1) Tabelarea tuturor valorilor etaj cu etaj. 

2) Suma constantelor de timp în circuit deschis. 

3) Suma inverselor polilor. 

4) Circuitul complet. 

5) Determinantul Ja frecvență înaltă în formă numerică dat de calculator împreună cu 
polii și zerourile la frecvență înaltă. 

6) Amplificarea la frecvențe medii. 

7) Frecvența superioară corespunzătoare nivelului 0,707. 

8) Explicarea în referatul asupra proietării a fiecărei trepte și a soluției adoptate. 
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Amplificatoare acordate cu tranzistoare 


17.1. ANALIZA UNUI AMPLIFICATOR ACORDAT 
CU UN SINGUR ETAJ 


În capitolele precedente am prezentat analiza şi proiectarea amplifi- 
“catoarelor de bandă largă cu tranzistoare. În acest capitol vom examina 
pe scurt un tip de amplificator cu totul diferit, care este destinat să 
amplifice numai o bandă îngustă de frecvenţe în jurul unei frecvenţe cen- 
trale œ. Un astfel de amplificator de bandă îngustă poate fi utilizat pen: 
a amplifica selectiv un singur semnal, de exemplu un semnai de televiziune, 
pe frecvența w, rejectînd celelalte semnale (sau zgomotul) de frecve: 
depărtate de w. 


17.1.41. Rezonanţa unui circuit pasiv RIC paralel 


Întrucât proiectarea majorității amplificatoarclor de bandă îngustă se 
bazează pe proprietăţile circuitului acordat RLO paralel, să revedem pe 
scurt unele din aceste proprietăți. În fig. 17.1 este prezentat un cirmi 
simplu, paralel, acordat, împreună cu sursa de curent; care is 
Examinînd circuitul rezultă că tensiunea de ieșire este : 


L 
Vi 
G@ +80 +1/sL 


20 17. AMPLIFICATOARE ACORDATE CU TRANZISTOARE 


În expresia impedanţei V/I; la frecvenţe joase predomină termenul 
inductiv, în timp ce la frecvenţe înalte predomină termenul capacitiv. La 
o anumită frecvență intermediară s = jo, acești termeni se reduc, iar 


Ab d E 


Fig. 17.1. Un circuit rezonant RLC paralel. 


o 


impedanţa prezintă un maxim şi este rezistivă. Astfel, frecvența de rezonanță 
w, este frecvenţa la care partea imaginară a impedanţei V/I; se anulează : 


P zi (17.2) 


oL 


Evident, la rezonanță : 


CLEES A (17.4) 


O metodă comodă pentru calculul curbei de rezonanță constă în introdu- 
cerea, unei schimbări de variabilă în ecuaţia 17.1. Concret, facem schim- 
barea de variabilă : 


8 = 8 — jor (17.5) 
Astfel, studiem impedanţa în funcţie de deviația faţă de frecvenţa de rezo- 


nanţă eœ, Cn această schimbare de variabilă, exprimînd — din motive de 
simplificare a calculului — admitanţa din ecuaţia (17.1), obţinem : 


A > 1 
=G + jol + 810 pr: 17.6 
+00 + s tL 7L (17.6) 


Dacă w este mult mai mic decît w, putem aproxima ultimul termen din 
ecnaţia (17.6) cu primii doi termeni din dezvoltarea sa binomială. Rezultă : 


YO ial + sol (17.7) 
2 


ob L 
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Înlocuind o,L cu valoarea dată de ecuaţia (17.2) și «2 cu valoarea dată de 
ecuația (17.3), obținem : z 


YG + 280. {17.8} 


Astfel, ecuația (17.1) devine : 
yae, (17.9) 
G + 250 


Aceasta este exact expresia funcţională care caracterizează circuitul 
simplu RO paralel din fig. 17.2, a. În acest caz, vom deduce imediat forma 
generală a caracteristici de frecvență V(jo) a circuitului RLC de care 
ne ocupăm (+. fig. 17.1). Mărimea tensiunii de ieșire va scădea la 0,707 din 
valoarea sa la frecvenţa medie atunci cînd : 


a pi 
"20 


o 


(17.10) 


iar pentru œ’ mult mai mare decit această valoare, tensiunea va scădea 
la fel ca 1/o' (v. fig. 17.2,c). Reamintim că w' este deviația de frecvență 
față de œ; deci, ambele valori ale lui a”, atît cea pozitivă cît și cea 
negativă sînt posibile. De aceea, există un alt punct la care tensiunea de 
ieșire scade la 0,707 din valoarea sa la frecvența centrală, și anume la 
frecvența : 


căi y (47.11) 


Pentru frecvențe mult mai mici decit aceasta, tensiunea de ieșire scade 
din nou ca |1/w'|. Din fig. 17.2, c deducem că lărgimea, de bandă, măsurată 
între punctele la care tensiunea, de ieşire scade la 0.707 din valoarea sa la 
frecvența centrală, este : 


lărgimea de band; . (17.12) 


Reprezentările frecvenţelor naturale în planul s pentru circuitul trece- 
jos din fig. 17.2,a şi pentru circuitul trece-bandă din fig. 17.1 sînt date în 
fiz. 17.2,d şi, respectiv, fig. 17.2,e pentru a facilita compararea lor. Legâ- 
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tura strinsă existentă între circuitele trece-jos şi trece-bandă este deseori; 
exprimată prin „transformarea de la trece-jos la trece-bandă” la care ne 
vom referi în cele ce urmează. 


EZA] 
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Ei 
a! rul Vă af to 
a 
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b 
ZA) 
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Fig. 17.2. Răspunsul unui circuit RLC paralel : 


a — cireuit RO: b — răspunsul normalizat al cirouitului RO; o — răspunsul narma- 
lizat al circuitului RLO corespunzător ; d — polul circuitului RO din a; e — polii 
circuitului RLO corespunzător, 


Banda unui circuit RLO este deseori exprimată cu ajutorul unui para- 
metru Q, definit astfel: 


(17.13) 
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Deci, pentru acest circuit, din ecuațiile (17.3), (17.12) și (17.13) deducem : 


wl R 


kiar oL 


. (17.14) 


17.1.2. Amplificator cu tranzistor cu sarcină RLC 


Să presupunem că circuitul RLO paralel din fig. 17.1 este utilizat ca 
sarcină într-un amplificator cu un singur etaj cu tranzistor, ca în fig. 17.3, a. 
Rezultă clar, din circuitul echivalent de semnal mic, că, dacă frecvența de 


toc 


b 


Fig. 17.3. Amplificator cu tranzistor cu un singur circuit acordat, 


rezonanță a circuitului acordat este suficient de joasă, astfel încit C, și 
C, să transporte un curent neglijabil la rezonanță, atunci caracteristica de 
transfer a amplificatorului ¥V,/V; va avea forma generală din fig. 17.2,¢ 
(v. problema P.17.1). În acest caz, circuitul din fig. 17.3, a va funcţiona. 
la frecvențe joase ca un amplificator de bandă îngustă. 
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Totuşi, unele amplificatoare acordate lucrează la frecvențe relativ 
mari (10—100 MHz în receptoarele de televiziune, de exemplu) în care caz 
nu-i mai putem neglija pe C+ și C, în analiza pe care o facem. Aceste capa- 
cități dau naştere la două probleme importante în proiectarea amplifica- 
toarelor de bandă îngustă. În primul rînd, frecvenţa de rezonanță depinde 
acum nu numai de componentele pasive Le și Ca ci este o funcţie și de 
parametrii tranzistorului (întrucitva fără siguranță în funcţionare). Con- 
cret, la frecvențe mai mici decît og, capacitatea totală care apare în paralel 
„cu L este: 

Cta =C ape] 17.15 

ia EE g FIR r ak 

(v. problema P.17.2). Influența parametrilor tranzistorului asupra lui 

©, poate fi micşorată dacă se poate alege capacitatea C, cu două sau trei 
ordine de mărime mai mare decit 0,. a 

Celălalt efect al capacităților 0, şi 0, asupra comportării circuitului 
este mult mai important și constă în următoarele : cînd un al doilea circuit 
acordat este adăugat la intrarea tranzistorului, prin C, se realizează un 
cuplaj bilateral între circuitele acordate de la intrare și ieșire. Datorită 
acestui cuplaj, alinierea amplificatorului, adică ajustarea celor două cir- 
cuite acordate astfel încît să rezulte o curbă de rezonanţă simetrică și 
netedă, centrată pe o, poate fi dificilă. În unele cazuri, circuitul va deveni 
instabil şi va oscila : se va obţine un semnal de ieșire aproximativ sinusoi- 
dal, chiar dacă semnalul de intrare este zero. 


17.1.3. Instabilitate 


Studiul instabilității amplificatoarelor acordate cu emitorul comun 
poate fi făcut direct în funcție de parametrii circuitului din fig. 17.3, b. 
Cu toate acestea, datorită faptului că uneori este necesar să se compare 
„stabilitatea și aliniabilitatea unor configurații diferite de amplificatoare,vom 


A 
$ 
z 6 4 Te 


Fig. 17.4. Modelul de semnal mic, cu parametrii y, al unui amplificator cu circuit acordat 
la intrare şi ieşire. 
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începe cu o analiză generală în funcție de parametrii y, iar mai tîrziu vom 
stabili legătura între parametrii y şi parametrii hibrizi ai circuitului în 
„cauză. În acest scop, în fig. 17.4 este prezentată o rețea activă sub forma 
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unui cuadripol caracterizat de parametrii y, avînd cîte un circuit acordat 
Ja intrare și ieşire. Problemele de aliniabilitate şi instabilitate într-o astfel 
de reţea apar datorită cuplării celor două circuite acordate prin intermediul 
celor două generatoare, ys, în sens direct, și Y, în sens invers. Consecințele 
acestui cupiaj pot fi studiate în mai multe moduri. O metodă directă con- 
stă în examinarea admitanţei de intrare I,/V, a cuadripolului şi sarcinii 
acordate, și în analiza influenței pe care o exercită această admitânţă asu- 
pra circuitului acordat de la intrare. 

Pentru a simplifica calculele, notăm cu Y, și Y, admitanțele proprii ale 
circuitelor acordate de la intrare, respectiv ieșire. Astfel, 


Frecvenţele proprii de rezonanţă ale celor două circuite sint oa ŞI Gea: 
Admitanța, de intrare a cuadripolului avînd ca sarcină circuitul acordat, 
se poate deduce scriind ecuaţiile la noduri pentru această porțiune de 
circuit : 


Ia = iat YreV 25 ` (17.18) 
O = Ye Va + (Yo + Fo) Foe (za) 
Aplicînd regula lui Cramer, rezultă : 
(17.20) 
Astfel, admitanţa de intrare a acestei porţiuni de circuit este : 
i YieYre PEENE 
R e, (7.21) 
7 Yæ + Ya 


(v. problema P.17.3). Datorită faptului că F, variază foarte puternic în 
vecinătatea frecvenței de rezonanță w, (V. fig. 17.2, c), este posibil ca 
partea reală G;„ a admitanţei de intrare să fie negativă pentru anumite 
valori ale lui œ. Dacă conductanţa reţelei Gi, +G, la bornele circuitului 
acordat; de la intrare, este nulă la frecvenţa de rezonanţă oa & circuitului 
LC de la intrare, sistemul va oscila. Din punct de vedere al reprezentării, 
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în planul s, circuitul are în aceste condiții o pereche de frecvențe naturale 
conjugate pe axa j, şi anume la + joa, deci este instabil. Pentru cazul 
cînd Gin+G, este negativ, la anumite valori ale lui w, funcția de transfer a 
circuitului are poli în semiplanul drept, iar în răspuns precumpănesc semnale 
exponențiale crescătoare. 

Pentru a ilustra noțiunea de conductanță de intrare nulă sau negativă, 
vom examina admitanța de intrare a amplificatorului acordat din fig. 17.3. 
Vom exprima mai întîi y, și Y., în funcție de parametrii hibrizi, con- 


= 
& 
P 
= 
g 
= 
i 


Fig. 17.5. Circuitele pentru calculul parametrilor y : 
a — calului lui vye b — ealeulul mi vre. 


ssiderînd amplificatorul izolat (v. problema P.17.4). Parametrul direct 
Yn poate fi calculat utilizînd circuitul din fig. 17.5, a. Se observă că ten- 
ssiunea V este: 


si (17.22) 


CFC) 
Deci Y; este: 


Ane O PIN URI PE HOA KA (17.23) 
Fo Fs FO T 
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Un calcul similar utilizînd fig. 17.5, b condute la expresia lui y,, (v. pro- 
blema P.17.5): ` 


Yre = e [s0] (17.24) 


da FIn F 8 (Oa + Op) 


Ambele expresii (de fapt, toți cei patru parametri y) au un polla frecvența 
de tăiere : 


Ia + e 


my dee, (17.25) 


Ca + On 


Dacă facem ipoteza simplificatoare că amplificatorul acordat lucrează la 
frecvenţe mult inferioare lui o, ecuaţiile (17.23) şi (17.24) devin : 


VS Fa a (In) = Inz: (17.26) 
Yn =E (80,) = — 80u (17.27) 
la -F Ir 


Înlocuind aceste valori în ecuația 17.21, obținem : 


JoCagn 
ada, 1 
Yæ + Ya i 


a 
io 
& 


Yin = Yu 


La frecvențe inferioare frecvenței de rezonanță a circuitului de la ieșire, 
Yæ tY, va fi inductiv, adică y„-+Y, va fi de forma g — jb (v. ecuațiile 
17.8 şi 17.5). În acest caz, partea reală a celui de-al doilea termen din ecua- 
ţia 17.28 va fi negativă. Prin urmare Y, poate avea o parte reală negativă, 
iar conductanța rețelei G, +G, poate fi nulă. 


17.1.4. Aliniabilitate 


Deși este posibil să se stabilească mai în detaliu condiţiile de instabiiitate 
în amplificatoarele acordate”, în multe cazuri practice problema aliniabili- 
tăţii impune mai multe restricţii în proiectarea circuitului decît problema 
instabilității. Esenţa noţiunii de aliniabilitate reiese clar din ecuaţia (17.21) 


2) Vezi lucrearea [17.3]. 


7 — o. $87 
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şi fig. 17.4. Admitanţa Y apare în paralel cu circuitul acordat de la 
intrare şi, în același timp, poate fi o funcție puternic dependentă de para- 
metrii circuitului acordat de la ieşire (prin Y,). Rezultă deci că, dacă circu- 
itul de la ieşire este acordat prin variația lui L, sau Ca atunci circuitul de 
la intrare va fi dezacordat prin variația lui Y;„, Evident, cînd se acordează 
circuitul de la intrare, apare un dezacord corespunzător la circuitul de la 
ieşire. Această interacțiune între acorãul de la intrare şi ieşire face dificilă 
alinierea şi conduce la caracteristici de răspuns asimetrice, ceea ce consti- 
tuie un dezavantaj în cazul în care circuitul trebuie să amplifice fără 
distorsiuni semnalele modulate. 

Se observă că, dacă punem condiţia ca termenul al doilea din ecuaţia 
(17.21) să fie mult mai mic decit aGmitanţa circuitului de intrare, dificul- 
tățile de aliniere se reduc în mod substanțial : deci, vom proiecta circuitul 
astfel ca : 


i IY re I&i t Xl (17.29a 
lazi Sea i 

sau FI 
(Yihrel & (pie + FD (Yoe + Fa)! (17.29b) 


Această condiție se simplifică întrucitva dacă luăm în considerație cazul 
cel mai defavorabil al inegalității, adică acele valori pentru Y, şi Y, care 
fac membrul drept al inegalității (17.29b) minim. Evident, membrul drept 
se minimizează dacă presupunem că circuitele acordate sînt la rezonanță, 
astfel ca Y,=G, şi Y,=@,. Mai mult chiar, presupunem CĂ Yie Si Yoe SÎN 
neglijabili în comparație cu G,, respectiv G. Cu aceste considerente, re- 
zultă că pentru realizarea unui alinieri convenabile şi unei curbe de rezo- 
nanță simetrice, este necesar ca la frecvența de rezonanță : 


ÎN Vrei & GQ. (17.30) 


Evident, această condiţie asigură în acelaşi timp stabilitatea, circuitului, 
asigurînd ca conductanța Gin + G, care apare în paralel cu L, și Gu să 
fie întotdeauna pozitivă (v. ecuaţia 17.21.) Din punct de vedere ingineresc, 
reducerea, valorii lui |Y;Y+e| la circa 10 sau 20 % din valoarea lui GG, va 
asigura stabilitatea şi, totodată, în majoritatea. cazurilor, o aliniere conve- 
nabilă. 
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17.2. EXEMPLU DE AMPLIFICATOR ACORDAT CU 
UN SINGUR ETAJ CU EMITOR COMUN 


17.2.1. Amplificator acordat pe 455 kHz cu un singur etaj 


Să presupunem că avem de proiectat un amplificator acordat pentru amplifi a 
PER i gratar i ran iar ape E ri 
trebuie să aibă o frecvență centrală de 455 kHz şi o bandă de 10 kHz. Vom utiliza ca circuit 
de bază amplificatorul acordat cu un singur etaj din fig. 17.3. Vom alege tranzistorul 2N3564 
cu punctul de furcţiouare Zç = 4 mA, Vcg = 5 V. Din paragraful 12.3.6 rezultă : 


In =02S; 
Ta = 4000; 
is =308; 


De asemenea : 


În acest caz, frecvenţa de rezonanță impusă de 0,4: 
Ca poate fi neglijat. 


La rezonanță, acest amplificator are o sarcină pur rezistivă G,, și deci la co; are o amplificare 


în tensiune : 
2 Sm A 
a]: (17.31) 


Dacă se alege rezistența sursei R, = 250 O, atunci o rezistență de sarcină de 5 ìi 
Dacă se alege rezistent a ä de sarcină de 500 Q va da o ampli- 


MHz este mult mi mică decit fg, ṣì deci 


[== c] oa 59. 
250 4 30 4 a00 | 02300) = — 3 


Dacă conduct: i ă i i 
Dada comă anţa de sarcină este cunoscută, putem calcula pe La şi Ga. Din ecuaţia (17.12) 


Dee Ge meet a = 3,18 -10 
lărgimea de bandă 10-27 oak 
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Deoarece Cy este cu citeva ordine de mărime mai mic decit Ca, capacitatea de ieşire a tranzisto- 
rului nu va influența acordul in aceste condiţii de proiectare. Valoarea lui Lẹ, necesară pentru 
a aduce circuitul la rezonanță la 455 kHz, rezultă din ecuația (17.3) : 


——- = 3,96 pH. 
455 107?) (3,18 10%) 


Valoarea inductanței L, obținută mai sus este oarecum mică, In sensul că este dificil să se 
găsească bobine de această valoare și cu un Q mare Ja frecvența de 455 kHz. Pentru a obține 
o proiectare cu valori mai convenabile ale clementelor, se poate introduce un mic transformator 
intre G, și circuitul de ieșire LC pentru adaptarea de impedanțe. O altă cale constă în folosirea 


Fig. 47.6 Bobină cu prize pentru 
transformarea de impedanţe. 


proprietăţii de transformare de impedanțe a bobinei cu prize (aulotransformalor), așa cum se 
vede în fig. 17.6. Dacă coeficientul de cuplaj între cele” două secţiuni ale bobinci este apropiat 
de unitate, circuitul rezonant din fig. 17.6 va fi identic (din punct de vedere al curentului Z 
şi tensiunii V) cu cel din fig. 17.1, ţinind cont că: 


[mim Y 
r =(=) (17.32) 


şi 


(17.33) 


(v. problema P.17.6). În acest exemplu, un raport de 9/1 pentru n/n, conduce la o creştere a 
inductanței Z pină aproape de 0,1 mH și o scădere a capacităţii C pină aproape de 320 pF, 
ambele fiind valori cu mult mai acceptabile decit cele calculate anterior. 

Deoarece în acest exemplu nu există decit un singur circuit acordat, nu intră în discuţie pro- 
blemele de aliniabilitate și stabilitate. Vom considera aceste probleme, încercînd în cele ce u-r 
mează să extindem proiectarea de mai sus pentru a obţine un amplificator de 455 kHz cu cir- 
exit acordat atit la intrare cit și la ieșire, așa cum se arată în fig. 17. 


17.2.2. Amplificator de 445 kHz cu circuit acordat 
la intrare şi ieșire 


Pentru a aplica criteriul general de aliniere (ecuaţia 17.30) la amplificatorul cu un singur etaj 
din fig. 17.7, trebuie mai intii calculaţi parametrii Ye şi Yre pentru frecvențe apropiate de wọ. 
în exemplul de faţă, acest calcul se va efectua folosind parametrii hibrizi ai schemei echi- 
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Valente în m, deoarece aceasta este forma sub care se prezintă în mod curent datele asupra tran- 


zistoarelor. Dacă însă sint dați parametrii i i 
această fază și trece direct la proiectare (v. obme m ia (9 SHEE 12.0), putem oiite 


tke 


D 


e 
Fig. 17.7. Amplificator cu un singur etaj cu circuit acordat la 
intrare şi ieșire. 


Frecvența de tăiere a acestui tranzistor este : 


0,67 Gradis = 108 MHz. 


Cr + Cù 


Deoarece Iucrăm Ja frecvențe mult inti 
Deoaro erioare lui coy, expresiile aproximati ji 
17.26 și 17.27 pentru Yy Și Yre sint aplicabile în acest exempla îi TO date de ecuațiile 


Yje Š Imi 
Yre $ — SCu- 


Din ecuația (17.30) rezultă că, pentru a obține o alini 
, ne o alini ii 
etaj lucrind Ja -frecvențe inferioare lui o, trebuie Sa legem G, SE OE antie ai ta cotă 


Im o Cu E GG. (17.34) 
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Pentru acest amplificator rezultă 
DmooCu = 200 -27 -0,455 -103-2,5 = 1,43 mS?. 


Dacă alegem G, = 4mS şi G, = 2 mS ca în $ 17.2.1, 
G 42=8 mS. 


34) este satisfăcută, cu toate că nu printr-un factor 


În acest caz, condiția dată de ecuația (17. 
că tranzistorul lucrează la o frecvență cu 


atit de mare cum ar fi fost de așteptat, tinind cont 


cel puţin un ordin de mărime mai mic decit fg- i 
De menționat că dacă conditia de aliniere nu ar fi fost satisfăcută, ar fi fost necesară mărirea 


valorii lui Gy, deci reducerea amplificării în tensiune (v. ec. 17.31). Se poate spune că în amplifi- 
Ya oarele acordate există un compromis de proiectare între aliniere şi amplificarea de tensiune. 
banda fiecăruia trebuie să fie mai mare decit 


Deoarece există două circuite rezonante, de 
le 10 kHz. Fenomenul de îngustare a benzii ca 


10 kHz, pentru a se obține o bandă globală d 
urmare a polilor multipli a fost studiat în cap. 15. Pentru n etaje acordate sincron, montate în 


cascadă, se poate arăta că: 


sait 
banda inel etaj (17.35) 
1,27 


banda globală = 


tarea benzii se aplică și în cazul conectării în cascadă a unor etaje 
e fi dedusă în modul cel mai simplu, 


Aceeaşi relaţie pentru ingust 
8). Atunci cind n = 2, fiecare circuit 


RC trece jos neinteractive. De fapt, ecuația (17.35) poate 
considerind cazul filtrului trece jos. Vezi problema P 17. 
rezonant poate fi proiectat cu o bandă a 


Ao = 10 -1,2/2 = 17 kHz. 


pentru a realiza banda globală dorită de 10 kHz. A 
Cunoscind valorile lui Gy Ga; og şi Ac, putem determina valorile lui Ci, Cap Ly ṣi Le aşa 


cum s-a arătat în § 17.21 (v. problema P.17.9). 


17.2.3. Acordarea decalată 


acordate, este de dorit să se obțină o caracteristică de frecvență 


Pentru multe amplificatoare 
rupte decit în cazul circuitelor acordate 


mai plată în jurul frecvenței centrale și cu pante mai abı 


1l Zetaje decalat acordote 
{Z poli Butterworth) 


Zetqje acordate 


Frecventa de rezonanjð 


Fig. 17.8. Răspunsul normalizat în amplitudine și bandă a două 
circuite acordate neinteractive montate în cascadă. 
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sincron. O astfel de curbă poate fi obținută prin 
acordarea decalat 1), adică prin acordarea circuitelor 
de intrare şi ieșire pe frecvențe uşor diferite. Carac- 
teristica cea mai plată posibilă (numită mazimal 
piată) se obţine utilizind circuitul trece-bandă echiva- 
Jent cu filtrul trece-jos Butterworth echivalent, 
menţionat în cap. 15. În fig. 17.8 este prezentată 
variația răspunsului cu frecvenţa în cazul a două 
etaje în cascadă acordate sincron, și a două ctaje 
decalat acordate, de unde rezultă în mod evident 
avantajele obţinute prin acordarea decalată. 
Reamintim din cap. 15 că configurație i 
pentru filtrul trece - jos Butterworth păr aai caca 


—a+ai; 


s= —a-— 


Aceasta înseamnă că polii se găsesc pe un semi: 
așa cum se arată în fig. 17.9, a. Configurația polilor 
filtrului trece-bandă Butterworth este prezentată în 
fig. 17.9, b. (Configurațiile polilor din fig. 17.9,a și 
din fig. 17.9, b sint legate prin transformarea de la 
trece-jos la trece-bandă menționată în $ 17.1.1. Vezi 
lucrarea (17.1), p. 276). Banda Ao’ a acestui filtru 
trece-bandă este egală cu diametrul cercului polilor. 
Pentru a realiza configurația de poli din fig. 17.9, b 
cu amplificatorul cu două circuite acordate dia 
fig. 17.7, este necesar să se acorde cele două circuite 
Tezonante la frecvențe ușor diferite. Din fig. 17.9, b 
rezul £ ` i 


= o + 0,35 Ao; (17.36) 


Osa = 0 — 0,35 Ao”. (17.37) 


Pentru a obține lărgimea de bandă cerută. ă 

tru a o . se compară 
configurația de poli din fig. 17.9, b cu cea Pain 
fig. 17.2 şi se deduce că: 


G, Ao 
& — 0,707 A 
2c, 2 


deci 


= 0,707 åo’. (17.38) 


2) v. lucrarea [17.1], p. 176 


i fo 
E 
dw 
í 
7 9 A 
——————— E 
` 
X, 


Fig. 17.9. Polii şi zerourile filtrelor 
Butterworth de ordinul doi : 


a — filtru trece-jos Butterworth: b — Cltru 
trece-bandă Butterworth. 
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O expresie similară se aplică pentru calculul lărgimii de bandă Ac, a celui de-al doilea circuit 
acordat. În problema P.17.10 se dau şi alte detalii de calcul. 

Deoarece răspunsul la semnalul treaptă se păstrează la transformarea de Ja trece-jos la 
trece-bandă, rezultă că dacă o undă sinusoidală de frecvenţă wọ se aplică bruse unui amplificator 


Fig. 17.10. Răspunsul normalizat al unui amplificator decalat acordat la un semnal 
sinusoidal aplicat brusc. , 


cu circuite decalat acordate, anvelopa răspunsului va avea o mică supracreștere, așa cum se arată 
în fig. 17.10. Dacă astfel de supracreşteze nu poate fi tolerată, ampliticatorul trebuie să aibă 
cirzuitele acordate sincron. 


17.2.4. Amplificator acordat pe 10,7 MHz 


Presupunem că folosim tranzistorul ales în $ 17.2.1 intr-un amplificator MF de frecvență 
intermediară. Considerăm că circuitul trebuie să funcționeze cu o frecvență centrală de 10,7 MHz 
şi o lărgime de bandă de 0,2 MHz. 

Mai intii trebuie determinate valorile lui G, și G, pentru a sc asigura alinierea la aceste frec- 
venţe. Pentru acest tranzistor 


= 0,68 Grad/s. 


Deoarece op = 2-0,0107 = 0,067 Grad/s, rezultă că circuitul lucrează la frecvenţe mult infe- 
rioare lui op; astfel, ecuaţia (17.34) rămine valabilă pentru acest calcul. Deci : 


Wie Ural 22 9meooCu = 200 -0,067 2,5 = 33,5 MS?, 
Prin urmare, pentru aliniabilitate trebuie indeplinită condiția : 


G;C,> > 33,5 mst. 
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Alegind G, = G, = 20 mS vom obţii văi N T 
nanță, amplificarea în tensiune bţine an amplificator stabil cu o aliniere acceptabilă. La rezo- 


Dacă încercăm să creștem amı r i 
plificarea la rezo i 
dificil de aliniat și va avea un răspuns asimetrie o o OTA VA deveni din ce în ce mak 


Calculul capacităților și inducta i i 
apa lnl cet cititor și ac ttataler este similar celui din $ 17,2.1 și 17.2.3, astfel că nu 


EXEMPLU DE PERECHE ACORD 
CU CUPLAJ PRIN EMITOR ici a 


Din exemplele de amplificatoare prezentate in i 
mple np! $17.2 (in special, amplifi , 
Yezultă că eitria de aliniere (eo. 17.34) poate impune o imită severi amplitieärii am piliote 
i ite rezonante de tipul celui prezentat in fig. că xi 
frecvența centrală a acestui amplificator va creşte de la 10,7 MHz Ja Too Bee po rit 


+ +y 


Fig. 17.11. Amplificator acordat realizat cu o pereche cu cuplaj prin emitor. 
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etajului se va re raport între GiG; Şi YUe Astfel, apare necesi- 
tataa proiectării unor amplificatoare acordate de inaltă frecvență, care să folosească două tran- 
tatea, pre ecapsulate în aceeași capsulă ca parte activă a circuitului, pentru a reduce produsul 
tijeure|. Un asemenea circuit este perechea cu cuplaj prin emitor, studiată în cap. 16. Reamintim 
(e. § 16.2) că efectul capacităţii Cu este redus în mare măsură în acest circuit, deoarece colectorul 
(ritului tranzistor este pus la masă în curent alternativ. Un amplificator acordat ca 9 pereche 
primul toare cu cuplaj prin emitor este prezentat în fig. 17.11, a. Pentru a ilustra cantitativ 
de ranita re apare th aliniabilitatea acestui ciruit faţă de cel cu un singur etaj trebuie 
Culeulaţi pp, $i a pentru secţiunea de amplificator din fig. 17.11. b. Expresiile exacte pentru aceşti 
parametri se pot determina rezolvind ecuaţiile la noduri ale acestui cirouit (16.45). Totuși, rețeaua 
parameiri se poe complicatë, astfel Inelt acest exerciţiu este mai degrabă plictisitor și fără satis- 
facţii. De aceea, vom face un calcul aproximativ, valabil însă la frecvenţe mai mici decit wpe 
{Ca şi mai înainte, dacă se cunosc Ye Și Yre pentru perechea de tranzistoare, secțiunea ce urmează 
wa fi omisă în proiectare.) 


Iar Car 3x2 Cy? 


Aig. 17.12. Calculul lui yye- 


Pentru a calcula Ye, scurtcircuităm perechea de tranzistoare, apoi calculăm raportul I/V, 
aşa cum rezultă din fig, 17.12, a. Se observă că ambele capacități Cu și Cup sint puse la masă 
în acest circuit, deci nu joacă un rol important in acest calcul și se pot neglija. Reamintim 
din § 16.2 că A, este aproape totdeauna neglijabil faţă de impedanțele asociate tranzistorului, 
Cu aceste două ipoteze, putem transforma gzs, 9z» Și Cre în terminalul emitorului, multiplicin- 
du-le cu B + 1, ṣi apoi să le transformăm din nou, impărțindu-le cu B + 1, astfel incit să apară 


17.3. EXEMPLU DE PERECHE ACORDATĂ CU CUPLAJ PRIN EMITOR 107 


în serie cu Cm $i gm. (V. problema P 17.18). Rezultatul i 

a a P 17.18). acestei trantormări 

| fig. 17.12, b. Cind ro este mult mai mic decit za, (de exemplu, pentru co mai e aripi 
ec. 17.25) și cind tranzistoarele sint identice, avem : ii e bou 


Vas. 
axi. (17.39) 


Curentul de ieșire poate fi acum uşor de obținut, examinind circuitul din fig. 17.12, a: 


Le X ImVa (17.40) 
Deoarece tranzistorul T, este cu baza comună, 


2 


Sx 


| 
| 
în 5; 
r d, k 
i] | 
i “y | 
a up 


Fig. 17.13. Calculul lui Yre- 


Din ecuaţiile (17.39), (17.40) şi (17.41) rezultă: 


la Sm 
ati ali ia 17.42) 
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Parametrul invers y, poate fi dedus din fig. 17.13. Aici Cup nu mai este legat la masă și 
de aceea va avea un rol important în calcul ; capacitatea Cu se va putea însă neglija. Pentru 
a simplifica calculul lui gp» vom utiliza aceeași dublă transformare ca în cazul precedent, pen- 
tra a aduce gay gm Și Cm În serie Cu gre și Cro ca în fig. 17.13, b. Dacă acum presupuneri 
ză 1/5Ca este mult mai mic decit impedanţa totală a circuitului de bază, rezultă : 


Ip © Cu Vy (17.43) 


Curentul prin zr este deci: 


i a A i 
spa .( Ta + Ta + 


) (47.44) 


De asemenea, 


I, (Be + 1) 


h=- 2 Lx 


Biti 


(17.45) 


Presupunind tranzistoarele identice și neglijind rą în numitorul ecuației (17.44) (de exemplu 
e mai mic decit o), din ecuațiile (17.44) şi (17.45) rezultă : 


h In + SCa 
E. SA E a). F 
da A , | J (147.46) 
“a oz - m 
Ndr TI] Eh rm 
R Ea | gE Hii 
S E 
3 65 
șa y | 
$ [ | A ci | 
ká - 00 EE! EI 
Sanii ym | 
3 | 18 02 ' ii 
$v all IP Au. 
3 3 
Š o 40 
= 300 1000 
g somo S00 O 10 4010 5 10 
Wi ig £ frecvenfò, MHz: F frecventă, MHz 


a 


Fig. 17.14. Admitanțele de transfer ale unei perechi integrate cu cuplaj prin emitor; 
o — partea reală; b — partea imaginară, 


Aceste formule ale lui y;, și Yre Sint în general compatibile cu datele publicate pentru circuitele 
integrate conţinind o pereche cu cuplaj prin emitor (v. fig. 17.14, a și b). 
Din ecuațiile (17.42) și (17.46), rezultă că pentru perechea cu cuplaj prin emitor : 


Ink sCr ) ; (17.47) 


Vie Vre = ImsCu ( — 
49 
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deci, criteriul de aliniere pentru acest circuit, se exprimă în funcţie de parametrii hibrizi astfel : 


| In + SC 


| 
GG |. 7, 
ii )< ia | (17.48) 


Sintem acum în măsură să comparăm alinierea perechii cu cuplaj prin emitor cu aceea a unui 
amplificator cu un singur etaj cu emitorul comun. Reamintim de la $ 17.2.2 că, pentru ultimul : 


Ve Vre = — 9msCu - (17.49) 


spele le masă 


5 FT o 
= -hE 
G -` 


Fig. 17.15. Amplificator acordat pe 200 MHz cu un circuit integrat cu cuplaj 
prin emitor. Vezi lucrarea [17.4]. 


Comparină acest rezultat cu ecuația (17.47), rezultă că, pentru perechea cu cuplaj prin 
este mai ușor de aliniat cu un factor: 


K= ja (17.30) 


La frecvențe mai mici decit co, acest factor este aproximativ 4rm/r2 și poate avea o valoare de 
50 sau 100. Evident că acest factor scade cu creşterea frecvenţei, dar, chiar la op, limita supe- 
rioară a analizei noastre, perechea cu cuplaj prin emitor este incă mai bună cu un factor ogal 
aproximativ cu 4 (v. problema P.17.12). 

Acum, după ce am stabilit criteriul alinierii pentru amplificatorul cu cuplaj prin emitor 
calculele pentru acordarea sincronă și decalată sint identice cu cele prezentate în $ 17.2, și de 
aceea nu le mai repetăm (v. problemele P.17.13, P.17.14 și P.17.15). 

Schema completă a unui amplificator acordat de 200 MHz, cu cuplaj prin emitor este prezen- 
tată în fig. 17.15. Ca dispozitiv activ se utilizează un singur circuit integrat, circuit ce conţine 


esse 


Fig. 17.16. Un amplificator mai complicat cu circuit integrat cu cuplaj prin emitor : 
a — schema electrică ; b — microfotografia circuitului integrat. 
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două tranzistoare, rezistorul de emitor și condensatorul de cuplaj, care să asigure punerea colec- 
torului lui 7, la masă prin baza lui Tą. 

Pentru a obține valori convenabile ale impedanțelor circuitelor acordate, proiectantul 
a ales condensatoarele cu prize (C, C $i Cs C4) în locul bobinelor cu prize, așa cum s-a 
arătat în § 17.2.1 (v. probiema P.17.16) 

Un amplificator integrat cu cuplaj prin emitor, puţin mai complicat, este prezentat în fig 
17.16. Tranzistoarele Q, și Q formează perechea activă. Tranzistoarele Q, şi Q, sint montate ca 
diode pentru a asigura polarizarea bazei lui Qy, care constituie o sursă de curent constant în 
emitoarele lui Qs și Qs- 

O microfotografie a acestui amplificator este prezentată în fig. 17.16, b. Dimensiunile circu- 
itului integrat din figură sint de 20 mils pe 20 mils. 


17.4. DEMONSTRAŢII EXPERIMENTALE LA CURS 


Circuitul din fig. 17.17 poate fi utilizat pentru a demonstra problemele 
de instabilitate şi aliniabilitate care apar la amplificatoarele acordate. 
1. Cu comutatorul pe poziţia A, circuitul este un amplificator cu un 
singur etaj. Se aduc rezistenţele R, și R, la valori mici și se acordă circu- 


+07 


păi lesire còin 
oscijoscop 
/trore 
240 E 470pf 
fr 


toarelor acordate. 


Fig. 17.17, Circuitul pentru studiul ampli 


itele rezonante pe aceeaşi frecvență (aproximativ 10.MHz). Acum se cresc 
R, şi Ro Amplificarea, va creşte, dar circuitul va deveni din ce în ce mai 
greu de aliniat, iar curba de răspuns mai asimetrică. Pentru valori mari 
ale lui R, circuitul va fi instabil. 

2. Cu comutatorul pe poziția B, obținem un amplificator cu două 
tranzistoare cu cuplaj prin emitor. Acum, aplificatorul va fi mai stabil și 
răspunsul mai simetric pentru valori mai mari ale lui R, și R, deci pentru 
o amplificare mai mare. 


112 17. AMPLIFICATOARE ACORDATE CU TRANZISTOARE 


BIBLIOGRAFIE 


17.1 G.E. Valley şi H. Wallma n. Vacuum Tube Amplifiers. Me Graw-Hill, New York, 1948 
17.2 C. L. Searle. Elementary Circuit Properties of Transistors. Wiley, New York, 1964. 
17.3 J. G. Linviil şi J. F. Gibbons. Transistors and Active Circus. McGraw-Hill, 


New York, 1961 
17.4 Semiconductor Data Manual, Motorola Semiconductors, Phoenix, 1965, 


PROBLEME 


P17.1. Să se determine valorile elementelor circuitului acordat din fig. 17.3, astfel ca ampli- 
ficatorul să poată amplifica selectiv frecvența pilot de 19 kHz, intr-un receptor MF stereo. 
Circuitul trebuie să posede un Q de 50. 

P17.2. Să se demonstreze că Ja frecvențe mai mici decit op, capacitatea care apare în parale 
G; în fig. 17.3, b, este dată de ecuaţia (17.15). 

.3. Să se calculeze admitanța Yin=]7,/V; în fig. 17.4, aplicind o tensiune V; la bornele 
de intrare ale cuadripolului în y (după ce s-au îndepărtat J;, G}, L și C,) şi calculind curentul 
rezultat. Deci, să se verifice ecuația (17.21). 

P17.4. Să se calculeze parametrii Yye şi Ye pentru modelul cu parametrii hibrizi, avind sursă 
de tensiune atit Ja intrare cit și la ieşire, ṣi apoi să se rezolve pentru funcţiile de transfer co- 
respunzătoare. Să se compare răspunsul obținut cu ecuațiile (17.23) şi (17.24) (vezi pag. 96) 

P17.5. Să se calculeze ype =, V, din fig. 17.5, b, presupunind că tensiunea V este suficient de 
mică față de Va, astfel că curentul prin C, este aproximativ sCy V. Deci, să se verifice ecuația 
(17.24). 

P17.6. Să se calculeze admitanța de intrare y =1/Va a circuitului acordat cu bobină cu 
prize din fig. 17.6. Să se compare apoi cu admitanța circuitului acordat simplu din fig. 17.1, 
deci să se verifice ecuațiile (17.32) și (17.33). 

P17.7. Să se studieze aliniabilitatea unui amplificator cu un singur etaj de tipul celui din 
fig. 17.7, utilizind un tranzistor 2N1613 în punctul de funcționare Ig=20 mA, Vog=30 V. Se vor 
utiliza parametrii y dați in fig. 12.16, Se va considera G}=4 mS, Gy=2 mS (vezi pag. 101) 

P17.8. Să se verifice ecuația (17.35), considerind n celule trece jos RC independente, avind 
funcţia de transfer : 


cu 


2 
LOR ft) (17.51) 
V: 1+jo 


Să se arate apoi că lărgimea de bandă a lanțului de n celule RC este: 


(17.52) 


lărgimea de bandă a n celule = (lărgimea de bandă a unui etaj) x JIMI, 


P17.9. Să se completeze proiectarea amplificatorului acordat sincron de la $ 17.2.2, găsind 
valorile pentru C;, Ca, L, şi La care să asigure o frecvență centrală de 455 kHz și o lărgime de 
bandă de 10 kHz. Se pot utiliza bobine cu prize dacă este necesar (vezi pag.102). 

P17.10. Să se completeze proiectarea amplificatorului decalat acordat de la $ 17.2.3, deter- 
minind valorile lui C}, Ca, L şi L, care să asigure o frecvență centrală de 455 kHz și o lărgime 
de bandă de 10 kHz. (vezi pag.103) 
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P17.41. Să se completeze proiectarea amplificatorultii acordat sincron de 10,7 MHz de la 
$ 17.2.4, determinină valorile lui C,, Cy, L} și Lẹ care să asigure frecvența centrală cerută și o 
bandă de 0,2 MHz. (vezi pag. 104) 

P17.12. Să se proiecteze un amplificator cu cuplaj prin emitor, acordat sincron, de tipul 
celui din fig. 17.11, care să posede o frecvență centrală de 10,7 MHz și o lărgime de bandă de 
0,2 MHz. Se vor utiliza parametrii tranzistorului de Ja $ 17.2.1. Să se compare aliniabilitatea 
acestui circuit cu cea a amplificatorului de la paragraful 17.2.4 (vezi pag.109). 


Fig. 17.17 Circuit pentru studiul amplificatorului acordat. 


P17.13. Să se repete problema P 17.13, cu deosebirea că se va utiliza o acordare decalată. 
(vezi pag. 109). 

P17.14. Să se compare aliniabilitatea unui amplificator acordat cu un singur etaj de 50 MHz 
de tipul celui din fig. 17.7 cu a amplificatorului cu cuplaj prin emitor din fig. 17.11.Se vor utiliza 
pentru tranzistor parametrii daţi în $ 17.2.1 și se va lua R; = R, = 50 Q. 


+y 


Rı=2002 


-v 
Fig. 17.18 Circuit transformator de impedanțe cu două condensatoare. 


17.15. Să se proiecteze un ampìificator acordat cu cuplaj prim emitor de tipul celui din 
fig. 17.11, care să posede o frecvență centrală de 50 MHz și o lărgime de bandă de 2MHz. Se 
va lua R,= R,=50 0. Se vor folosi datele din fig. 17.14 pentru circuitul integrat, Se vor neglija 
efectele lvi Yie ȘI Yoo 

P17.16. Să se stabilească ecuația transformării de impedanță pentru un circuit acordat cu 
condensatoare cu prize, de tipul celui din fig. 17.18 (vezi pag. 111). 

P17.17. La amplificatorul acordat din fig. 17.19 sint date pentru ambele tranzistoare 
Ba=50, op =10° rad/s, re =50 O, Cu =2 pF în punctul de funcționare (pentru ambele tranzistoare) 


1 e, 587 
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2,5 mA, Vcg = 5 V. Amplificatorul trebuie să funcționeze la o frecvenţă centrală de 
10° rad/s cu o lărgime de bandă la 3 dB de 5.10 rad/s (0=20). 

a) Să se determine L și C pentru a obține răspunsul dorit. 

b) Dacă se adaugă un circuit acordat la intrare circuitul va mai avea un răspuns simetric? 
„Acesta fiind un calcul aproximativ, se pol utiliza aprozimaţii rezonabile, inclusiv neglijarea lui Re. 


-y 


Fig. 17.19. Amplificator acordat. 


P17.18. Sà se arate că proprietățile transformării de impedanțe la frecvențe joase ale ampli- 
ficatorului cu colectorul comun, analizate în $ 11.5.2 pot fi generalizate. Concret, să se demon- 
:streze că o impedanță de emitor Z, poate fi deplasată deasupra nodului emitorului în modelul 
hibrid, pentru a apare în serie cu zz=(9x+sCa)-1 dacă transtormăm impedanța în Z,(B8+1). 
Similar, să se demonstreze că impedanţa 2. poate fi deplasată sub nodul emitorului pentru a 
apărea în serie cu Ze, dacă transtormăm impedanța sa în 22/($4+-1). 
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18.1. PROPRIETĂȚILE DE BAZĂ 
ALE AMPLIFICATOARELOR CU REACȚIE 


Nu există amplificatoare ideale. De exemplu, nici un amplificator nu 
este perfect liniar, în sensul că forma de undă a tensiunii de ieșire nu este 
cu exactitate forma de undă a tensiunii de intrare, înmulțită cu un factor 
constant. Chiar dacă amplificatorul este suficient de liniar pentru o anu- 
mită plajă a tensiunii de intrare, amplificarea de tensiune variază datorită 
schimbărilor survenite în tensiunea de alimeniare sau temperatură, care 
produc variaţia caracteristicilor tranzistorului cu punctul statie de func- 
ţionare. Acestea și multe alte limitări ale amplificatorului pot fi minimi- 
zate prin aplicarea reacției negative. 


18.1.1. Amplificarea 


Noțiunea de reacție negativă, așa cum este aplicată la amplificatoare 
poate fi ilustrată cu ajutorul schemei-bloc de fluență a semnalului din 
fig. 18.1.a sau a schemei-bloc electrice din fig. 18.1,b. Pentru a aplica v 
reacție unui amplificator, trebuie folosite încă două elemente, un atenu- 
ator de precizie şi un comparator. Pentru simplitate, se presupune că 
funcțiile de transfer ale celor trei blocuri sînt independente de frecvență. 

De asemenea, pentru moment, se neglijează încărcarea amplificatoruiui 
de bază de către circuitul de reacție, presupunînd că amplificatorul de 
bază din fig. 18.1 are o rezistență de intrare infinită și o rezistență de ieșire 


egală cu zero. În aceste condiţii, tensiunea de ieșire V, a atenuatorului de 
precizie este egală cu tensiunea de ieșire V, a amplificatorului, înmulțită, 
cu un factor constant subunitar. Tensiunea V, este comparată cu tensiunea; 


LA 


Fig. 18.1. Scheme-bloc ale unui amplificator cu reacţie : 
a — diagrama de fluentă a semnalului; Ð — schema-bloc electrică. 


de intrare V, si diferența dintre cele dou: 


atorului. Aşaðđar : ă tensiuni este aplicată amplifi- 


Pa = Vu Ve (18.1) 


Combinină această ecuaţie cu relaţiile întrare-ieșire ale amplificato- 


rului de bază și ale atennatorului calibrat, 
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şi elimînînd V, și VA, se găseşte că amplificarea de tensiune a amplifica- 
torului cu reacţie complet, adesea denumită amplificare pe buclă închisă 
este: 


(18.4) 


Efectul reacției negative este evident. Dacă produsul af este mult mai 
mare decît unitatea, ecuația 18.4 se reduce la : 


= Ba. (18.3) 


Așadar relaţia între V, și V, depinde numai de f şi este aproape inde- 
pendentă đe a. Aceasta este un rezultat important deoarece amplificarea a 
a amplificatorului de bază este funcție de temperatură, tensiunea de ali- 
mentare etc., așa cum s-a scos în evidenţă mai sus. 

Pe de altă parte, „amplificarea” f poate fi controlată cu precizie, deoa- 
rece atenuatorul poate fi construit cu elemente R, L şi C invariabile, adică, 
ale căror valori sînt mult mai puţin sensibile la schimbarea condiţiilor de 
funcţionare. Amplificarea globală de tensiune este aproximativ indepen- 
dentă de a atunci cînd a este mare, deoarece tensiunea de intrare a ampli- 
ficatorului, Vp, necesară pentru a produce V}, este diferența între două 
tensiuni mult mai mari, V, și fV, În consecință, dacă pentru anumi- 
te motive a scade de două ori, este necesară o schimbare neimportantă a 
valorii lui V, pentru a dubla pe V., compensind astfel pierderea de ampli- 
ficare. 

În stirșit ar trebuie subliniat că deşi ne-am referit rninai la amplifi- 
carea de tensiune scopul amplificatoarelor este altul. Amplificarea de ten- 
siune poate fi obținută şi cu un transformator. Ceea ce interesează în 
mod special este amplificarea de putere sau posibilitatea de a comanda 
puterea, adică de a amplifica un semnal de putere (sau tensiune) redusă ; 
în acest; fel un semnal de o putere substanțală poate fi aplicat; sarcinii, 
de exemplu difuzorului sau bobinei mobile a unui instrument de măsurat 


18.1.2. Dasensibilizarea 


Se va calcula cu mai multă precizie variația amplificării de tensiune 
A la schimbările amplificării a a amplificatorului de bază. Diferenţiind 
ecuaţia 18.4 (presupunînd mici variaţii ale lui a, iar f fiind constant), 
se obţine: 


1 


dA = ——— da. 
(Q +af)? 


(18.6) 
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Se poate determina variaţia relativă a lui A, din acest rezultat și ecu- 
ația 18.4: 


dA l da 
sa 18, 
A l+afa (18.7) 


(v. problema P. 18.1). Aşadar o variaţie relativă a valorii lui a reduce am- 
plificarea globală A de I-+-af ori. De exemplu, dacă produsul af este 99, 
atunci o variație de 10 % a valorii lui a dă naştere unei schimbări de numai 
0,1% a valorii lui A. Este clar, însă, că trebuie plătit un „preț” pentru 
această importantă, îmbunătăţire a performanțelor amplificatorului. Com- 
pararea ecuațiilor (18.2) şi (18.4), indică i dp că aplicarea, reacției nega- 
tive are ca rezultat reducerea amplificării. În mod explicit, raportul între 


amplificarea globală a amplificatorului cu reacție și a amplificatorului de 
bază este: 


A 1 


altaf 


(18.8) 


Aşadar, amplificarea, globală este redusă prin același factor prin care 
sînt reduse variațiile amplificării. În exemplul numeric dat mai Sus, re- 
acţia a redus variațiile amplificării de o sută de ori, dar această îmbunătă- 
tire în performanță este obținută prin reducerea, amplificării de o sută de 
ori. Din fericire, o amplificare nestabilizată se obține cu ușurință (de 
exemplu adăugînd noi etaje). Aducerea, amplificării nestabilizate la sta- 
bilitate nu este o limitare serioasă în folosirea: reacției. 

Pentru polarităţile și interconectările din fig. 18.1, reacţia este prin 
definiţie negativă sau inversă dacă a și f au același semn algebric. Totuşi, 
în configurații mai complicate, nu este ușor întotdeuna să se aplice acest 
criteriu. O metodă mai sigură de investigare a, tipului de reacţie este dată 
de ecuaţia (18.8). Dacă o mișcare a valorii absolute a lui f, considerată 
inițial zero, reduce A sub valoarea lui a, reacţia este prin definiţie negativă 


18.1.3. Efectul reacției asupra semnalelor parazite 


Performanțele unui amplificator sînt adesea limitate de prezența unor 
semnale parazite ca zgomotul surselor de alimentare, zgomotul de agitație 
termică și diafonia legată de prezența unor amplificatoare vecine. 

În aceste condiții specifice, reacția negativă poate fi folosită pentru a 
reduce efectul acestor semnale parazite, dar în multe cazuri reacția nu 
produce niei o îmbunătățire. Se va face diferențierea între aceste extreme 
cu ajutorul citorva exemple simple. 
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i i i i it ce apare la intrarea 
a mai întîi efectul semnalului parazi 
PE tema Schema-bloe folosita pentru, poest calul este | BAEAN 
i les faptul că, 8 V; și 
în fig. 16.20. Bate ES setei lificator în același punct, este dificil 
semnalul parazit V, se aplică în amplific: 2 acela punct, eat dif 
i lificator să amplifice cu precădere V, d ~ Pont E 
eta "est fapt se scrie V, ca o superpoziție folosind ecuația (18.1) 
y, y, (18.9) 
= Pit Vr 
Poti 
ji i ri nței lificatorului o 
b ca indicație utilă asupra performanței amp] lui c 
dă paer fie D ai raportul dintre aa r a somnaniat til 
i i parazit în același punct al reţelei. ar, din i 
fe. 9) că ra mii semnal-2gomot; la ieșirea amplificatorului din fig. 18.2, 


este: s v, (43.10) 


BEI) 


Fig. 18.2. Efectul reacției asupra semnalelor parazite de la intrarea 
i amplificatorului. 


ceea ce reprezintă acelaşi rezultat ca acela ce s-ar fi obţinut de la amplifi- 
rul de bază însuși (fig. 18.2, b). 
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S-a discutat deja (caj 
pe d P. 16) despre o contradicții i 
aiat. ms 18-14, reacţia a fost aplicată unui Pesti esta o in TeS 
iza punctul de funcționare al tranzistorului de pete ri 
a 


la i ifi i 

v Piru Spui icatoru iul, deoarece ambele conduc la un curent de bază, 
corina eo duri ităţirea a raportului semnal-zgomot, sau, mai co) Sa a 
papi ty pork ni semnal derivă, deoarece Semnalul este alter sei 
aaa, ce dorit Că e mod esenţial, continuă. Aşadar, este posibil ele 
sata ai cendene Cu î sopicator! de baat 38 ae Rp re 
tinnu în timp ce reacţia de curent alternatin ară pice i aia 


Ve y 
aa Pista pre LA (18.11) 


Așadar, raportul semnal-zgomot este : 


8 = KLA 
A (18.12) 
care este de a, ori mai bun deci im m) 
c J t acela ifi 
singur (fig. 18.3,b). Deci dacă este moea a z en reri ra 
on phiti- 


cu aj jei. ă 
S Dai pin Rezultă că Zgomotul V, (fig. 18.3) nu poate fi z; 
amplizicatortt m as poala cu intrarea amplificatorului, deoarece Sinai 
z : at de zgomot în același mod ca amplificatorul 
roblem: i 
a zgomotului de rețea al sursei de alimentare a unui etaj de 


Saua soleatar al acestui etaj este adesea de ordinul amperil 
Free iul ud E rali o filtrare corespunzătoare pentru sarea de sa 
J. Pe de altă parte, deoarece etajele precedente ale ampli. 


AS 
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ficatorului funcționează la nivele de semnal mult mai mic, filtrarea sursei 
de alimentare a acestora este mai ieftină. Deci, este rezonabil să se repre- 
zinte amplificatorul de ieşire, de putere, prin blocul a, ca în fig. 18.3 şi să 
se presupună că V, reprezintă zgomotul sursei de alimentare. Amplifi- 
catorul a este al doilea amplificator, care funcționează la nivele de semnal 


mO T 
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Fig. 18.3. Efectul reacției asupra semnalelor externe introduse în alt punct decit la intrare. 


mult mai mici, fiind alimentat de la o sursă bine filtrată. De exemplu, 
să presupunem că a, are o amplificare de tensiune unitară, dar un cîştig 
mare de putere (ceea ce este necesar) și că V, este zgomotul reţelei de 
120 Hz” şi amplitudinea de 1V. Locul exact în care semnalul parazit este in- 
trodus în a, nu este important în această discuţie și pentru simplitate se 
presupune că el se introduce la intrarea lui az. Dacă semnalul util V, are 
de asemenea o amplitudine de 1V, atunci cînd a, funcționează singur 
(fig. 18.3, b) raportul semnal-zgomot are valoarea 1. Dacă amplificatorului 
a. cu cîştig 100 şi fără zgomot i se adaugă o reţea de reacţie cu f egal cu 
unitatea, atunci din ecuaţia 18.11 tensiunea de ieşire va conţine un semnal 
util de aproximaţie 1V, cînd se folosește reţeaua de reacție, semnalul de 
1V dela intrare se aplică comparatorului, iar zgomotul va fi redus printr-un 
factor egal cu 101. Această reducere apare deoarece tensiunea V; din fig. 
18.3, a, conţine acum o componentă de zgomot imversată în raport cu V, 


© în Statele Unite ale Americii, frecvența tensiunii de rețea este 60 Hz. (NT) 
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Rezultatele discutate mai sus i ifi 
sc a pot fi uşor verificate 
ka apă Ale aumplifioaforntat audio simplu din fig. TA Scad formele 
À e i reacţie, punind comutatorul e oziţi: - 
siunea V, este sinusoidală, în timp ce tensiunea V, confine o aE er 
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Amplificotorde semna! 
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Fig. 18.4. Oscilograme arătind efectul reacției asupra brumului ctajului de ieșire 
& — schemă electrică; b — fară reacție ; e — cu reactie, a 


mare de zgomot suprapus, ca în fi, i 
nare de zgomot sup 18 in fig. 18.4, b. Cind se aplică i ifi- 
jatoruli de ieşire și unui amplificator de semnal mie dn pbi pipe mea 
cator operațional 709), plasînd comutatorul pe poziția 2, se constată din 
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fig. 18.4, e că zgomotul dispare din compoziţia semnalului de ieşire V, al 
amplificatorului de putere, dar că semnalul de intrare V, al amplificato- 
rului de putere conține acum un semnal de tip zgomot de fond inversat, 
necesar pentru a anula zgomotul” Amplitudinea semnalului util la 
intrarea amplificatorului de putere este aproximativ aceeași cu, sau fără. 
reacţie (v. problema P.18.25), 

În rezumat, reacția poate fi folosită pentru a reduce zgomotele într-un 
amplificator, numai dacă este posibilă construirea unui al doilea amplifi- 
cator avînd o amplificare substanțială, şi un raport semnal-zgomot la 
ieșire substanţial mai bun decît amplificatorul original. În practică este. 
mai ușor să se minimizeze semnalele parazite în etajele de amplificare 
pentru care nu interesează obţinerea unei amplificări mari de putere san 
a unei valori mari a puterii de ieşire. Așadar cerința de a avea o amplificare 
mare de tensiune poate fi satisfăcută de un amplificator separat, în timp 
ce obţinerea puterii, cu problema adiacentă a zgomotului de reţea este 
realizată de un alt etaj de amplificare. 


18.1.4. Efectul reacției asupra distorsiunilor 


În cadrul discuţiei anterioare s-a presupus că toate circuitele din schemele 
bloc prezintă funcții de transfer liniare. Se va examina acum cazul în care 
amplificatorul éste neliniar. Se va presupune, că relaţia între tensiunea 
continuă de la ieșire și tensiunea continuă de la intrare a amplijicatorului 
de bază din fig. 18.1 este reprezentată grafic în fig. 18.5. Deoarece caracte- 
ristica de transfer este liniară pe porțiuni, putem aplica analiza din §18.1.1, 
separat fiecărei porţiuni liniare. 


d 


Fig. 18.5. Funcţia dc transfer a amplifi- 
catorului de bază. 


g0z -00T 


D Această discuţie poate fi folosită pentru o lucrare de laborator simplă dar foarte cticace: 


(NA). 
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_ Pe această bază ne-am putea aştepta ca amplificatorul ri ie să 
aibă o caracteristică de transfer mult mai Tiniară. decît a amplificatori 
„de bază, deoarece, aşa cum s-a arătat, reacţia are tendinţa de a suprima”? 
sohimbările io venite în amplificarea amplificatorului de bază. 5 

„in mod concret se va presupune că pentru |v| mai mic di Pi - 
teristica de transfer a amplificatorului de Daz li o panig de Tor în 
pentru |og| între 1 şi 3V, panta este 100, așa cum arată fig. 18.5. ý 
___ Datorită neliniarităţii circuitului , este necesar să se realizeze analiza, 
în domeniul timp şi nu în domeniul frecvenţă. Așadar, scriind ecuaţiile 
(18.1), (18.2) şi (18.3) în funcţie de variaţii mici în domeniul timp se obţin : 


valt) = aval) ; (18.13) 
vdt) = folt); (18.14) 
valt) = v(t) — vilt). (18.15) 
Deci: 
a 
v(t) = IF gae (18.16) 


Dacă, în continuare, se va presu] = idi i 
pune f = 0,1, atuni i y 
pentru |v|<1V, tensiunea variabilă de A ieşite va fie Sade a8.19 


1000 z,(t) 


vi) = =- 
+0 = 124 (2000) (0,1) 


= 9,9 v(t). 


Pentru 1V< |v,|<3,5V panta caracteristicii aşi i 
amplificarea do n emie eeto caracteristicii de transfer, aşadar și 


100 


panta = ———— = 
1 + (100) (0,1) 


9,1. 


Deci, aplicarea reacției negative a redus variația amplificării ifi. 
satori de bază într-un raport de 10 :1, adică pi br lea pată 
ap ficare outo de la 9,9 la 9,1 pentru acceaşi plajă de variație a semnalului 
ad ieșire (v. fig. 18.6). Este clar că „preţul” pentru această îmbunătățire a 

iniarității este reducerea amplificării. Dar, în multe cazuri, aceasta nu 
este o problemă dificilă. Pierderea, de amplificare poate fi refăcută adăugînd 
un nou amplificator, la intrarea amplificatorului cu reacție, iar acest nou 
amplificator poate fi proiectat astfel încît să nu introducă practic nici o 
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deoarece el amplifică semnale de amplitudine mică. Astfel, se 
din sistem care comandă semnale mari pentru a 
mari, si să transferă această sarcină 
părţii care amplifică semhale mici și ale cărei distorsiuni sînt mult mai 
mici. În acest tip de problemă, reacția conduce într-adevăr la îmbunătă- 
ţirea liniarităţii întregului sistem fără o diminuare a amplificării întregului 
sistem. 


distorsiune, 
reduce amplificarea părții 
îmbunătăţi fidelitatea la semnale 


m 


Fig. 18.6. Funcţia de transfer a amplifi- 
catoruiui complet cu reacţie. DR 


-43 -02 -01 


Este foarte important să se observe că reacția devine din ce în ce mai 
puțin eficientă pe măsură ce amplificarea de semnal mie a amplificatorului 
de bază este mai mică. Ca un exemplu extrem, cînd amplificatorul de bază 
discutat mai sus se saturează pentru || >3,5 V, amplificarea de semnal mic 
a tinde către zero ; așadar şi af şi A tind către zero, aşa cum arată îig.18.6. 
Deci există o limită a „cantităţii de neliniaritate” pe care o poate corecta 
reacția. Fiecare amplificator are limite „fixe”, fundamentale privind va- 
loarea semnalului de ieşire pe care-l poate produce. Aceste limite „fixe”, 
care apar deoarece tranzistoarele din amplificator se blochează, se satu- 
rează, sau devin neliniare în mod nepermis, nu pot fi eliminate prin reacţie. 

În fig. 18.7, a se prezintă un circuit simplu care pune în evidenţă 
efectul reacției negative asupra distorsiunilor. Deoarece mărimea, distorsiunii 
este în legătură strînsă cu mărimea semnalului de ieșire, pentru a face o 
comparaţie utilă practic, este important ca semnalul de ieşire cu reacţie să 
fie făcut egal cu semnalul de ieșire în absenţa reacției. Lucrul acesta este 
realizat prin comutarea reacției, cum se arată în fig. 18.7, a. 

Comutatorul fiind pe poziţia 7, amplificatorul de putere a, nu are re- 
acţia, iar amplificatorul operațional 709 cu reacţie, are amplificare unitară. 
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Fig. 18.7. Demonstrație asupra efectelor reacției asupra distorsiunilor din etajul de ieșire: 


@ — schema electrică; b — curba de transfer a amplifioatorului de putere fără reactie; c — curba de transfer 
cu reactie. 


Fig. 18.7,b prezintă o fotografie a oscilogramei functiei de transfer tări 
“reacţie la etajul de ieşire, v, ca funcție de i (sau de su Apar neliniaritați 
în jurul originii deoarece niciunul dintre tranzistoarele de la ieșire nu con- 
duce dacă vs este mai mic de 0,4 V în amplitudine, Pentru valori mari ale 
lui v, caracteristica de transfer se aplatisează, deoarece B scade la valori 
Apr, aleicorentului şi di inst, deoarece tranzistorul se saturează. Funcţia 

er a circuitului cu reacţie glol i iţia 2) 
esto arătată în De ție globală (comutatorul pe poziţia 2) 
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Este vizibilă îmbunătăţirea liniarității. * 

În fig. 18.8 sînt prezentate oscilogramele formelor de undă ale intrării și 
ieșirii amplificatorului de putere, cu şi fără reacţie, presupunind în ambele 
cazuri intrarea sinusoidală, 

H 


d 
% 
Inp— 
b 
sl | % i | | 
~ 
4 v 
% = 3 i NES 
Timp īm — 
c d 


Fig. 18.8. Oscilograma arătind efectul reacției asupra distorsiunilor etajului de ieșire: 


a = fară reactie; b — reactie medie: c — reactie puternică; d — aceeași reacție ca la (c) dar cuua 
somnal de intrare mai mare, 


Distorsionarea semnalului de ieşire, atît de clară în fig. 18.8,a, aproape 
a dispărut în fig. 18.8 c. Pentru a produce acest semnal aproape sinusoidal 
la ieșire, a fost necesară o schimbare substanţială a tensiunii de intri 
așa, cum se poate constata din figură. Deoarece neliniaritatea ampi 
catorului a, este încă prezentă, a fost; necesar să se predistorsioneze forma de 
undă la intrarea lui a;, pentru a obţine un semnal la ieșire aproape sinu- 
soidal. Acest fapt are consecințe importante pentru proiectarea unui ampli- 
ficator de semnal mic care comandă amplificatorul de putere : etajul de 
ieșire al amplificatorului de excitație trebuie proiectat în așa fel încît să 
manipuleze amplitudini de semnal mult mai mari decit cele normale 
pentru a permite această predistorsiune, 

Se observă că în fig. 18.8, d ampliticatorul de putere a fost condus la 
saturație. Amplificatorul de semnal mic încearcă să compenseze acest fapt, 
dar, în final, se saturează și el, (Pentru detalii asupra folosirii acestui circuit 
pentru o demonstraţie experimentală de curs (v. $ 18.8.2). 


9 = e. 387 
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18.1.5. Rezumat 


S-a văzut că atunci cînd se aplică reacția negativă, amplificatorul este 
desensibilizat, ceea, ce înseamnă că se obţine o amplificare mult mai con- 
stantă ca anterior, zgomotele sînt suprimate în anumite condiţii, iar dis- 
torsiunile sînt reduse. 

Se va arăta, de asemenea, că banda ampliticatorului se lărgeşte și 
impedanţele de intrare și ieşire sînt modificate. 

Toate aceste avantaje sînt obţinute cu un preţ ; amplificarea de tensiune 
se reduce direct proporţional cu desensibilizarea. Cu toate acestea, ampli- 
ficarea de tensiune se obține de obicei cu ușurință și de aceea, este conve- 
nabil să se sacrifice amplificarea de tensiune în favoarea desensibilizării. 
Există considerente practice care susţin cele afirmate pînă în acest moment. 
În primul rînd, reacţia stabilizează amplificarea, și reduce distorsiunile, 
deoarece amplificarea depinde acum de proprietăţile anumitor compo- 
nente pasive ale reţelei și în mică măsură de parametrii componentelor 
active. Aceste componente pasive sînt mult mai „ideale” decît; dispozitivele 
active cum ar fi tranzistoarele ; ele sînt mult mai liniare și mai constante 
în valoare, față de schimbările de temperatură, umiditate, curenții la 
care se operează şi alţi factori similari. 

„În al doilea rînd, amplificarea de tensiune se obţine cu ușurință, în 
timp ce capacitatea de manipulare a puterii este redusă. Etajele care nu au 
drept sarcină majoră manipularea puterii pot fi făcute să lucreze liniar 
și pot fi scoase de sub influenţa semnalelor parazite, cum ar fi zgomotul de 
rețea al sursei de alimentare, într-o mai mare măsură decît etajele de 
putere. De aceea este de dorit; să se mărească amplificarea de tensiune 
adăugind un etaj cu tranzistor de joasă putere, dacă o astfel de modificare 
va îmbunătăţi proprietăţile părţii din circuit care controlează puterea. 


18.2. CELE PATRU TOPOLOGII DE BAZĂ 
DE CIRCUITE CU REACȚIE 


În paragrafele precedente au fost studiate proprietăţile de bază ale 
amplificatoarelor cu reacţie folosind scheme-bloc simple. În cele ce urmează 
se va face legătura între aceste scheme-bloc și circuitele reale cu tran- 
zistoare și se vor dezvolta căile de identificare ale funcţiilor de transfer a 
și f prin examinarea circuitului. Este de dorit, să se introducă efectele 
capacitive pentru a discuta răspunsul în frecvenţă al amplificatoarelor cu 
reacție și de aceea, calculele care se vor face în continuare vor presupune că 
tensiunile și curenţii sînt mărimi complexe, adică se plasează în domeniul 
frecvenţelor. 

Ș Așadar se va presupune în continuare că toate amplificatoarele lucrează 
liniar. Referitor la amplificare (sau atenuare), procesele avînd la bază două 
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semnale, sînt reprezentate de schema-bloc a reacției (fig. 18.1, a). Acestea 
sînt eșantioane ale tensiunii sau curentului de ieşire care aplică un semnal 
astenuatorului de precizie, iar compararea de la intrare, fie de tensiune, fie 
de curent, este folosită pentru a determina un semnal care se aplică ampli- 
ficatorului de bază. Reiese că schema-bloe generală poate fi realizată cu 
circuite cu tranzistoare în patru forme distincte, indentiticabile topologie. 
Acestea sînt prezentate în fig. 18.9, a,b,c şi d. Cind se iau în considerare 
circuite reale, rezultă a fi mult mai uşor să se facă diferenţierea între aceste 
tipuri, folosind topologia circuitului, decît a se decide care sînt variabilele 
eşantionate sau comparate. Aşadar atenţia cititorului va fi concentrată, 
asupra conectării sursei de semnal, amplificatorului şi rețelei de reac ie 
pentru intrare şi a sarcinii, amplificatorului şi reţelei de reacţie pentru ieşire. 

În fig. 18.9, a și b, topologia circuitului este de tip buclă, adică, sursa de 
semnal, amplificatorul de bază și rețeaua de reacţie sînt conectate în 
buclă, de către comparator. Pe de altă parte, în fig. 18.9, c şi d, topologia 
circuitului de intrare este de tip nod, deoarece sursa de semnal, amplifi- 
catorul de bază şi rețeaua de reacție sînt conectate împreună intre aceleas 
noduri. În funcție de alegere, se utilizează teorema Thévenin a sursei de 
tensiune echivalente, sau, respectiv, teorema Northon a sursei de curent 
echivalente. Folosirea acestor teoreme, deși neesențială, va uşura analiza 
ulterioară. 

În mod similar, există două metode topologice distincte referitoare la 
eşantionarea semnalului de la ieşirea amplificatorului. În fig. 18,9, a ṣi d, 
topologia este de tip buclă, ceea ce înseamnă că sarcina amplificatorului de 
bază şi rețeaua de reacție sînt conectate în buclă. În aceste cazuri rețeaua 
de reacție eşantionează curentul de ieșire (sau sarcină). În fig. 18.9, b şic 
topologia este de tip nod deoarece sarcina, ieșirea amplificatorului și 
reţeaua de reacţie sînt conectate între aceleași noduri. În aceste cazuri 
reţeaua. de reacție eșantionează tensiunea de ieşire (sau sarcină). Este 
important că aceste identificări să fie realizate la începutul oricărei ana- 
lize sau proiectări, deoarece caracteristicile de bază ale amplificatorului 
cu reacţie, cum ar fi impedanţele de intrare şi ieşire depind în mod critic 
de tipul comparaţiei şi/sau de tipul eșantionării folosite. 

Exemplele de amplificatoare cu tranzistoare care corespund fidel fie 
căreia din cele patru configurații cuadripol din fig. 18.9, sînt prezentat 
fig. 18.10. Odată identificate terminalele sursei, intrările amplificatorul 
de bază şi ale rețelei de reacţie, se poate decide dacă compararea este de 
tip buclă sau nod. Similar, odată identificată sarcina și ieșirile amplifi- 
catorului de bază şi ale reţelei de reacţie, se poate decide dacă eșantio- 
narea este de tip buclă sau nod. Deşi identificarea tipului de topologie 
este suficient de clară în fig. 18.10, numai fig. 18.10, c, prezintă o ușoară 


d În teoria prezentată aici se desemnează capătul dinspre sursă al reţelei de reacţie 
ca intrare, iar cel dinspre sarcină ca ieșire, deși, de fapt, semnalul trece prin rețeaua de 
reacție de la dreapta câtre stinga (NA). 


Rejea 
de reocfie 


Fig. 18.9. Cele patru configurații de cuadripol pentru un amplificator cu reacție. Polarită- 
tile arată direcțiile normale de referință pentru tensiunile terminalelor la capete. Aceste confi- 
guraţii sint citeodată menționate în literatură cu numele : serie-serie, serie-șunt, șunt-şunt, 

şunt-seri 


— comparare pe buclă, egantionare in nod: c — comparare în 
— comparare în nod, eșantionare pe buci. 


a — comparare pe buclă, eșantionare pe bucli 
nod, eșantionare in nod 


Fig. 18.10. Exemple de amplificatoare cu reacţie cu tranzistoare care corespună îndeaproape 
configuraţiilor de cuadripol din fig.18.9: 


comparare pe buclă, eșantionare pe buclă: b — comparare pe buclă, eșantionare în nod; c — comparare în nod, 
eșantionare în nod ; d — comparare în nod, eşantionare pe buclă. 
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ambiguitate față de reprezentarea similară din fig. 18.9. Totusi, după cum 
se va vedea ulterior, dacă se fac anumite presupuneri, circuitele din fig.18.10 
se reduc la cele corespunzătoare din fig. 18.9. 

Deși discuţia din acest capitol este limitată la cele patru configurații de 
bază, ale amplificatoarelor cu reacţie, este important să se reţină că în 
practică pot fi folosite combinaţii de două sau mai multe configurații. 
Mai mult, adesea este de dorit; să se folosească o configuraţie de reacție 
„înenibărită”, în care „amplificatorul de bază” însuși este compus din mai 
multe amplificatoare de bază şi dintr-o rețea de reacţie. 


18.3. ANALIZA. ȘI PROIECTAREA CIRCUITELOR PE BAZA 
COMPARĂRII ȘI EȘANTIONĂRII NODURILOR 


Odată suprimat efectul încărcării amplificatorului de bază de către 
reţeaua, de reacţie (atenuatorul de precizie), este posibil să se facă o dis- 
tincție clară între amplificatorul de bază și rețeaua de reacţie, așa cum s-a 
arătat în fig. 18.1, a și b. Totuşi, în multe circuite de amplificatoare cu 
reacţie, elementele pasive ale rețelei de reacţie reprezintă impedanțe 
importante conectate în serie sau în paralel cu amplificatorul de bază. 
Aşadar, nu mai este posibil să se considere amplificatorul de bază ca un 
„bloc” a cărui amplificare este complet independentă de elementele pasive 
ale reţelei de reacţie. Desigur, se poate analiza orice circuit cu reacţie prin 
aplicarea. directă a teoremelor lui Kirchhoff pentru tensiuni și curenţi, 
ignorînd aspectele specifice introduse de reacţie. Reacţia este extrem de 
utilă, dar nu absolut esenţială. Se recurge la astfel de metode de analiză 
directă pentru a verifica soluţiile aproximative, în anumite cazuri dificile. 
Este mai bine totuşi să se identifice un circuit a și un circuit f ale căror 
funcţii de transfer se pot utiliza în relația : 


4 „7 
1+af CETO 
O astfel de identificare poate fi realizată pe baza a trei presupuneri de bază 
referitoare la parametrii reţelei. Mai mult, este posibil să se identifice prin 
inspectare, acea parte a amplificatorului cu reacţie care formează circu- 
itul a. Acesta este punctul central de la care pornește analiza şi proiectarea 
rapidă a circuitelor cu reacţie. 


18.3.1. Analiza eu ajutorul cuadripolilor 


În continuare, se vor identifica funcţiile de transfer a şi f pentru cele 
patru configurații simple de circuit reprezentate în fig. 18.9 sau 18.10— 
şi anume circuitul avînd comparare în nod și eșantionare în nod (fig. 18.9, c 
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sau 18.10 c). Se preferă să se facă identificarea pentru reprezentarea gene- 
rală sub formă de cuadripol din fig. 18.9, c, mai degrabă decît utilizînd 
un amplificator specific, cum ar fi cel din fig. 18.10, e. Se va adopta urmă- 
toarea procedură : 

1. Se evaluează amplificarea globală a rețelei generale din fig. 18.9, c 
punină rezultatul sub forma reacției” (ecuaţia 18.17). 

2. Se identifică din acest rezultat funcţiile de transfer a şi f. 

3. Se fac aproximări adecvate în așa fel încit a și f să capete interpretări 
simple în formă de circuit, deci pentru a putea, determina, a și f printr-o 
inspectare directă a circuitului, fără a dezvolta o analiză completă și 
laborioasă în fiecare caz. 

Pentru a dezvolta o analiză generală, trebuie mai întîi să se decidă 
care din cele patru reprezentări în formă de cuadripol (y, z, h, g) a rețelelor 
liniare este cea mai adecvată pentru cuadripolul din fig. 18.9, c. Avind 
comparare în nod, ar trebui selecționat modul de reprezentare în cai: 
sursa, de semnal și elementele de intrare sînt conectate împreună la o pe- 


sod | 
[i 


Fig. 18.11. Reprezentarea unui amplificator cu reacţie cu eşantioane 
şi comparare în nod, prin parametrii y- 


Amplificator de bază 


® 
ISE 


Jea de reacție 


veche comună de noduri. În mod similar, avind eşantionare în nod, trebuie 
folosită reprezentarea în formă de cuadripol în care ieșirile și sarcina, sînt 
conectate la aceeași pereche de noduri. Descrierea în forma parametrilor 
y, implicind folosirea admitanțelor de scurtcircuit y; Yos Yy Și Yr întruneşte 
aceste condiții. Pe această bază amplificatorul cu reacție „nod-nod” 
(fig. 18.9, e sau 18.10, c) poate fi privit ca o conectare în paralel a doi cuadri- 
poli, ca în fig. 18.11. S-a adăugat al doilea indice parametrilor y, cu scopal 
de a face distincția între parametrii amplificatorului a și parametrii rețelei 
de reacţie f. 
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Analiza circuitului din fig. 18.11 este simplă. Ecuațiile în noduri sînt : 
Is = (05 + Yia + Yu) Vi + (Yra + Yr) Voi (18.18a) 
0 = (Yia + Yi) Vi + (Gr + Yoa + Yor) Vo (18.18b) 
Pentru simplificare, se vor defini două admitanţe : 
F; = Gs + Yia + Yu (48.19) 
şi 
Y, = Gr + Yoa + Yor (18.20) 


Rezolvind pentru a determina V, și substituind ecuațiie (18.19) şi 
(18.20) în relațiile (18.18) se obține : 


LA (Yo + Yn) 


Is YY, a + Yn) Yra E Yr) 


(18.21) 


Această ecuație poate fi pusă în „forma reacției” (ecuaţia 18.17), 
în moduri diferite, dar rezultatul cel mai folositor pentru scopul urmărit 
se obține împărțind numărătorul şi numitorul relaţiei 18.21 prin produsul 


to: 


Un tY) 


v, 
8 LR A Wnt Yn) 


ito 


P Această relație capătă forma (18.17), dacă se fac următoarele identifi- 
cări : 


Ya +Yn 
a= H 18.23 
XY, (19:29) 


și 
Í= Yra + Ym (18.24) 
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Se pot obţine interpretări concrete pentru a şi f, numai dacă se fac 
trei aproximaţii rezonabile pentru cazurile practice. Mai întii, trebuie pre- 
supus că întreaga amplificare este realizată de către amplificatorul de bază 
și nu de către rețeaua de reacție. Această presupunere este justificată, de- 
oarece amplificatovul este proiectat să aibă o amplificare substanţială în 
timp ce reţeaua de reacţie este un atenuator pasiv. Referitor la parametrii 
Y, aceasta implică relaţia : 


lYral > Il (18.25) 


În al doilea rind trebuie presupus că cea mai mare parte a semnalului 
aplicat de la ieșire către intrare trece prin rețeaua de reacție și nu înapoi, 
prin amplificatorul de bază. În funcţie de parametrii y, acest fapt implică 
următoarea condiţie pentru parametrii de transfer invers Y,a Și Va: 


lYral < lvl: (18.26) 


A treia condiţie, necesară în paragraful următor, este ca amplificatorul 
de bază să fie suficient de unilateral, astfel încît schimbările admitanței 
sale de sarcină, să nu afecteze în mod sensibil admitanţa de intrare (aceeași 
condiţie cerută în $ 17.14 la amplificatoarele acordate). Așadar în termenii 
parametrilor y, 


lYraYral < XE. : (18.27) 


Cînd se aplică restricţiile din ecuaţiile (18.25) şi (18.26) în ecnaţiile 
(15.22) (18.23) și (18.24) se obține: A 


(18.28) 
În consecință, comparînd cu ecuația 18.17 : 
ax DU = “Yre ; (18.29) 
Vie (Gs + Yia + Yu) (Gt Yoa + Yor) 
=Y (18.30) 


Se observă că, deși anumiți parametri ai rețelei de reacție, Yq și Yor 
sînt prezenți în funcția de transfer a, funcția de tranfer f depinde numai de 
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parametrii atenuatorului pasiv. Din § 18.1 reiese clar că pentru o funcțio- 
nare corectă a amplificatorului cu reacție, circuitul f trebuie să aibă această 
proprietate. 


18.3.2. Reprezentările sub formă de circuit pentru a şi f 


Pentru a evita calcularea parametrilor y pentru fiecare din circuitele 
luate în considerare. este necesa» să se găsească interpretări simple pentru 
funcțiile de transfer a şi f specificate prin ecuaţiile (18.29) și (18.30). Se 
observă că circuitul reprezentat în fig. 18.21, b are o funcţie de transfer 
egală cu: 


(18.31) 


o — Via Yra 


(aceasta se determină fie prin calcul direct, fie prin egalarea cu zero a 
mărimilor Yy, şi Yy în ecuaţiile 18.18 şi 18.21). Așadar, ampliticatorul 
este suficient de unilateral, astfel încît termenul y; Y,, de la numitor 
poate fi neglijat, adică este satisfăcută ecuația 18.27. Se reamintește, din 
cadrul discuţiei de la amplificatoarele acordate, că produsul Y; Yr, este, 
de obicei, mai mic pentru un număr oarecare de etaje în cascadă, decît 
pentru oricare etaj individual. 

Comparind circuitul din fig. 18.12, b cu circuitul amplificatorului cu 
reacţie complet, redesenat în fig. 18.12, a, se pot deduce reguli simple 
de formare a circuitului a pentru orice amplificator cu reacţie care prezintă 
comparare şi eșantioanare în nod. ` 

1. Se identifică diferitele părţi componente ale amplificatorului cu 
reacţie : sursa de semnal, ampliticatorul de bază şi rețeaua de reacţie, 
după cum s-a discutat în $ 18.2. 

2. Se formează circuitul a completind amplificatorul de bază cu elemen- 
tele y; şi G, la intrare şi y, şi G; la ieşire. Aceasta înseamnă că toate efec- 
tele de încărcărcare ale sursei, rețelei de reacție și sarcinii sînt asociate 
cu circuitul a. 

Această completare a amplificatorului de bază poate fi realizată fără 
calculul parametrilor y și de fapt, fără nici un calcul. În mod concret, 
încărcarea nodului de intrare a circuitului a, produsă de sursă, de ampli- 
ficatorul de bază şi de rețeaua de reacţie reprezintă ceea ce rămîne după 
punerea la masă a nodului de ieșire a amplificatorului de bază pentru a 
anula reacţia. Similar, încărcarea nodului de ieșire al circuitului a, produsă 
de sarcină, amplificatorul de bază şi de reţeaua de reacţie, reprezintă ceea 
ce rămîne după punerea la masă a nodului de intrare al amplificatorului 
complet cu reacţie, pentru a anula reacţia. 

O proprietate importantă a acestei formulări pentru reacţie, este faptul 
că circuitul a conține amplificatorul de bază fără modificări. Aşadar, 
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ireui i ificatorul de bază 
formularea circuitului a se reduce la adăugarea, la amplificat 
existent, a anumitor admitanțe, în mod normal asociate cu rețeaua de 


reacţie. Această proprietate este prezentată în fig. 18.13, a. 


! E d 

o i i al] & 
- o 

A 

alj w 

5 


Fig. 18.12 Formarea circuitului a prin parametrii y: 
a — amplificatorul co reactie complet reprezentat prin parametrii y: b —circultul a corespunzător: 


E ra) aran) 


Reiese a fi imposibil să se obțină o interpretare simplă pentru funcția 
f similară cu cea dedusă pentru a. Problema este că, pe baza presupunerilor 
‘simplificatoare de la pag:"187; funcția de transfer (ec. 18.30) este prin 
definiţie Y, , admitanța de transfer invers a reţelei de reacţie. Ă 

Deoarece efectele lui y;; şi Yə au fost luate în considerare prin includerea 
lor în circuitul a, circuitul f rezultă a fi o pură transadmitanţă, cu admi- 
tanţe de intrare și ieşire egale cu zero. Este clar că nu există niciun element 
de rețea care să formeze o reacție cu astfel de proprietăţi. Deci trebuie 
să ne mulțumim să calculăm y,, pentru rețeaua de reacţie şi să reprezen- 
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tăm circuitul f ca sursă controlată y, V, ca în fig. 18.13, b. 

Yn, se calculează conform regulilor standard de Cui ale Erieg 
Y : se scurteircuitează intrarea rețelei de reacție, se aplică o sursă de ten- 
siune la ieșire V; și se calculează curentul I, care intră în intrarea scurt- 
circuitată, după cum este ilustrat în fig. 18.13, b. di 


Amplificator 
de boi 


1 40 


i | 
+I i 

A Amplifcofor H 

t K iHe Laz] Zsa | l al i 
Sal H 

i 

1 


Fig. 18.13. Formarea circuitelor a și f: 


a — circultul a; a = b — cirouital f, = I/V; e — ampliticatorul complet ou reactie, 


Circuitele a și f din fig. 18.13, a şi b au fost reconectate în fig. 18.1: 
pentru a reface amplificatorul cu reacție complet. Se observă A Frei 
felului în care a fost definit circuitul f, el nu încarcă circuitul a în nici un 
fel și nici funcția de transfer a circuitului f nu este afectată de efectele đe 
încărcare a circuitului a. Deci, formînd circuitele a și f în maniera par- 


ticulară prezentată mai sus, de fapt s-a transformat circuitul general al 
amplificatorului cu reacţie nod-nod, într-o formă care poate fi din now 
descrisă prin schemele-bloo originale din fig. 18.F. 


18.3.3. Exemplu de proiectare 


Se vor aplica, acum, rezultatele acestea unui circuit cu reacție particular arătat în fig.18. 14.a 
(in esenţă o repetare a fig, 18.10), Circuitul echivalent de semnal mie la frecvenţe medii 
este reprezentat în fig. 18, 14, b). Se observă că, în concordanţă cu cerinţele topologiei în nod, 
sursa de semnal a fost transfigurată prin teorema Northon. 

Se va urmări procedura schițată în $ 18.3.2 pentru a determina circuitul a, încluzind în 
acest circuit rezistența sursei, sarcina Gy, și amplificatorul cu tranzistoare, (fig. 18. 14, c). Efec- 
tul de încărcare al rețelei cu reacție la intrarea circuitului a, se găseşte scurtcircuitind nodul de 
ieşire la masă, (în fig. 18.14, b); în acest fel se vede conductanța Gy din nod către masă, 

Într-o manieră similară, se găseşte încărcarea de la ieşire scurteircuitind nodul 
de intrare la masă (fig. 18.14, b) deci apare conductanța adițională Gy in paralel cu ieșirea 
circuitului a. Amplificarea la semnal mic a circuitului a: 


poate fi acum calculată prin inspectare. 
Funcția de transfer se calculează prin scurtcircuitarea nodului de intrare la masă (fig. 18.14 b) 


şi prin aplicarea unei surse de tensiune V; la nodul de ieșire, așa cum se arată în fig. 18.14.d. 
Pentru acest circuit: 
Ir 
pire fina (18.32) 


o 


Circuitul f obținut, este reprezentat în fig. 18.14, e. Aceste rezultate pot fi verificate cu 
uşurinţă prin calcul direct (v. problema 18.2). 

În continuare, se va lua în consideraţie proiectarea unui amplificator cu reacție de tipul 
celui reprezentat în fig. 18.14, a, avind o amplificare de tensiune cu bucla inchisă Vo| Vs de —100 
şi o desensibilizare, a schimbărilor parametrilor amplificatorului de bază đe aproximativ 70. 
Se consideră R, = 50 Q, Mai intti, trebuie traduse aceste specificaţii în termenii ceruţi de A, f 
şi a. Pentru acest tip de reacţie A nu este amplificarea de tensiune, ci transimpedanţa : 


4== : (18.33) 


Deci 


v, 
A = A = — 100x50 = — 5000 Q. 
Vs Gs s 


Din ecuația 18.7, desensibilizarea este 1+af, cu valoarea 70. Deci, din ecuația (18.33), ampli- 
ficarea amplificatorului de bază, adică transimpedanța este : 
Va 
am -77 = A (1 + af) e (—5000) (70) = — 350 kQ. 
s 
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Aceasta corespunde unei amplificări de tensiune a amplificatorului a de : 


vow e 
Ea ORE te 
Vs  IsRs 0,05 kQ 


Altă alternativă de calcul ar fi: 


V, 
2 (1+ af) = (—100) (70) = — 7000. 
a a 0 0) e ) (70) 7 


De asemenea, din ecuația (18.33), dtoarece a este mare, funcţia de trarisfer a rețelei de reacție 
trebuie să fie: 


sau mai exact, 


“Avind toţi parametrii amplificatorului de bază definiți, se poate trece la peroiectarea de 
detaliu. 
în acest exemplu, valoarea Iui Gy este determinată de f (v. ecuaţia 18.32) : 


G; = — f = 02 mS. 


Parametrii amplificatorului de bază pot fi aleși pe baza circuitului echivalent de semnal mic 
al circuitului a (fig. 18.14, c). Amplificarea unui astfel de circuit a fost calculată în $ 16.1.1 
(v. ec. 16.2), cu excepția modificărilor minore introduse în acest caz de apariția lui Gy in paralel 
cu G, la intrare şi cu Gz la ieșire. Proiectarea acestui amplificator, pentru o amplificare 
impusă a fost discutată in $ 16.12 astfel încit:nu va mai fi repetată aici. De fapt, proiectarea 
celor trei etaje, schițată în acel paragraf, urmărește indeaproape condițiile prezentate. 

Folosind ecuația 16.2 (modificată pentru a include efectul lui G;), valorile parametrilor din 
tabelul 16.1 (v. pag. 53 şi valorile rezistențelor Rza=500 Q, Rza = 200 Q, Rz = 1000, Rr:> Rr, 
Gy = 0,2 mS, se obţine: 


a = 0 = — 35450. 
1 


cv. problema P.18.3). Aceasta completează proiectarea la frecvențe medii ®.. 


1 Deşi calculele de mai sus sint corecte, atit de departe cit merg, se va vedea în cap. 19 
că dacă se folosesc trei tranzistoare identice, amplificatorul cu reacție proiectat aici este instabil. 
Deci, funcţia de transfer prezintă poli în semiplanul drept, deci moduri de creștere naturală, 


exponențială. (NA) 
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ulează desensibilizarea şi amplificarea giobată 


verii tă proiectare, se cale i 
Pentru tara cind rezistenja tată de Ja ieşirea către intrarea amplificatorului 


care se realizează cind rezistenţa de 5 KO este conec! 
de bază, cum se arată în fig. 18.14, a. 
De sensibilizarea este : 


1 + af = 1 + (—354) (—0;2) = 71,8, 


s +5 


reacţie cu comparare in nod și eșantionare în nod. Zona haşura- 


tă indică amplificatorul de bază : 


b — cirenitul echivalent la frecvente medii presupunind R, > > RI 
“1 E cireuitul pentra calcului lai f; e — circuitu f. 


Fig. 18.14. Amplificator cu 
— circuitul a: 


a — schema de principiu: 
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iar amplificarea globală cu reacţie : 


A 


Se otse:vă că, deoarece s-a folosit comparare și eșantionare in nod, funcţia de transfer care 
se stabilizează prin reacţie este transimpedanța V,/1s și nu amplificarea de tensiune V/V. 
Dacă Rg este un parametru stabil, amplificarea de tensiune este stabilizată deoarece : 


e Me m reia (18.34) 


În acest exempiu, amplificarea de tensiune este : 


Vo 


AGs = (—4,94) (20) = — 99. 


Ecuația (18.34) se combină cu relația : 


Am- 


— Rp (18.35) 


f 


şi scoate la iveală un punct de vedere, adesea foarte folositor pentru calcularea amplificării 
globale de tensiune, Se observă din ecuațiile (18.34) şi (18.35) că aceasta este exprimată de ra- 
portul a două rezistențe : 


ae (18.36) 


“Valabilitatea acestei relaţii simple poate fi văzută din fig. 18.14, a. Datorită faptului că 
amplificatorul de bază cu trei etaje are o amplificare de tensiune foarte mare, tensiunea Vg de pe 
baza primului tranzistor trebuie să fie foarte mică : de ordirul fracţiunilor de milivolt dacă Ve 
este de ordinul citorva volți. Dacă amplificatorul are o reacție substanțială. VA va fi de asemenea 
mult mai mică decit Vg. Așadar, într-o primă aproximaţie se presupune : 


Va 20. (18.37) 


Deci, 
In 20. (18.38) 


Tensiunea Vg trebuie să se autoregleze pentru a satisface aceste condiţii, Din ecuaţia (18.37); 
căderea de tensiune pe rezistenţa Rg trebuie să fie Vg, iar căderea de tensiune pe rezistența R, 
trebuie să fie Vo. De asemenea, deoarece Jp, œ 0 curenţii prin aceste două rezistenţe trebuie să 
fie egali și de sensuri contrare : 


(18.39) 


a 


Ecuația este echivalentă cu ecuația (18.36). Această tratare simplificată este utilă în mod special 
pentru abordarea amplificatoarelor operaționale (v. fig. 16.16), deoarece aceste amplificatoare au 
adesea amplificări de tensiune de 105 și 10, În plus, adesea, ele au impedanţă de ieșire suficient de 
mică astfel încit efectul de încărcare, produs de reţeaua de reacţie să poată fi neglijat (v. pro- 
blemele P.18.22 şi P.18.25). 


18.3.4. Transmisia pe buclă 


Din paragraful precedent reiese clar că un parametru important în 
calculul amplificatoarelor cu reacţie este desensibilizarea 1 + af, care 
poate fi adesea aproximată prin af pentru desensibilizare mare. Din 
punct de vedere algebric, ultima expresie poate fi exprimată în funcţie 
de parametrii y prin produsul ecuaţiilor (18.29) și (18.30): 


7 
af = Pe = d Vie Yn (18.40) 
13 Ve Is (Yia + Yi + s) (Yoa + Yor + G) 

Dar, din aceleași motive, este folositor să existe o interpretare de 
circuit a acestui produs, în plus faţă de circuitele existente pentru a și f. 
Deoarece circuitul f nu încarcă circuitul a, aşa cum s-a arătat; mai sus, este 
posibil să se pună în cascadă circuitele a şi f pentru a obține o nouă rețea 
a cărei funcţie de transter este produsul funcţiilor de transfer individuale 
ca în ecuaţia (18.40). O astfel de conectare în cascadă este arătată în 
fig. 18.15, a. Așadar, funcţia de transfer af, adesea numită transmisia pe 
buclă, este amplificarea de curent 1,/Is, măsurată în condiţia anulării reac- 
ţiei, prin deconectarea, circuitului f de ja intrarea amplificatorului și scurt- 
circuitînd terminalele, acum libere, ale circuitului f. Pentru a demons: 
că nu este necesară aproape nici o modificare a circuitului pentru a face 
aceste calcule, s-a redesenat circuitul din fig. 18.15, a în fig. 18.15, b, 
readucînd parametrii y ai circuitului f la condiția originală. Se desprinde 
concluzia importantă că funcţia de transfer 1,1; este aceeași pentru 
ambele circuite. Așadar, pentru a calcula funcția de transfer pe buclă, 
a unui circuit de tip nod-nod, se folosește următorul procedeu : 

1. Se deconectează circuitul de reacţie de la nodul de intrare al ampli- 
ficatorului. 

2. Se adaugă o admitanţă y; la intrarea amplificatorului. 

3. Se scurteircuitează terminalele de intrare ale reţelei de reacţie și 
se calculează curentul care se scurge prin acest scurtcircuit ca răspuns 
la curentul dela intrarea amplificatorului Iș. Așa cum s-a arătat, atunci 
cind transmisia pe buclă este pozitivă, sau cu alte cuvinte, cînd fazalui 
a este zero, reacţia este prin definiţie, reacție negativă. 

Pentru a ilustra această metodă de determinare a transmisiei pe buclă 
se va calcula af pentru amplificatorul cu reacție proiectat în $ 18.3.3. 
Plecînă de la circuitul echivalent la semnal mic pentru amplificatorul 


10 — e, 587 
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complet, fig. 18.14, b, se construiește circuitul pentru calcularea, lui af 
(fig. 18.16), în următoarele trepte : 

1. Se deconectează conductanța de reacţie G, de la intrarea amplifi- 
catorului şi se pune această rezistenţă la masă. 


- 
e 
% 

iS 


b 


Fig. 18.15. Circuite pentru calcularea transmisiei pe buclă, a produsului af : 
a — calculul tn functie de circuitele a și f; b — calcalul în funcție de circuitul initial din fig. 18.12. a. 


2. Se adaugă o conductanță G, în paralel cu intrarea amplificatorului. 
Calculul lui Z,/I, va fi identic cu produsul între a şi f obținuți separat 
în § 18.3.3 (v. problema P. 18.4). 
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18.3.5. Admitanţele de intrare şi ieşire 


În afară de aspectele desensibilizării discutate în $ 18.1, reacția este 
adesea folosită pentru a modifica impedanţa de intrare sau ieșire existentă, 
a amplificatorului de bază. Reiese că efectul reacției asupra impedanței 
de intrare este determinat de tipul comparării folosite, iar efectul reacției 
asupra impedanţei de ieşire este determinată de tipul eșantionării. 


a 


3) 


Fig. 18.16. Calculul lui af pentru circuitul din fig. 18.14. 


Cea mai ușoară modalitate de a calcula admitanța de intrare cu com- 
parare în nod este aceea de a aplica o tensiune de test V, la intrarea ampli: 
ficatorului, şi să se calculeze curentul rezultant I, Fig. 18.17 reprezintă 


= H 


A 
Fig. 18.17. Calculul admitanței de intrare. 


un circuit cu parametri y, adecvat calculelor. Se observă că, în concor- 
danță cu presupunerile anterioare, s-a neglijat Y,a şi Y. Pe baza acestor 
neglijări, curentul I, este: 


1, = Vi (Gs + Yia + Yir) + Yr Vo (48.41) 
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Dar deoarece s-a neglijat y, : 


A E TA A (18.42) 
Gr + Yoa + Yu 


Din ecuațiile (18.41) și (18.42) se determină curentul total de intrare Z, A) 


1 A l: EA TAE Yu Yra ). 18.43 
= V(t yatu EEE (18.43) 


Aşadar, admitanța de intrare a amplificatorului complet cu reacție 
este, din ecuațiile (18.43) și (18.40): 


F > Im = (Gs + Yn + Yù) (1 + af). (18.44) 


Deci, admitanţa de intrare este crescută de la valoarea pe care ar avea-o 
fără reacţie” (în sensul y, = 0) prin același factor 1 + af care reduce 
amplificarea. 

Desigur, admitanța de intrare a sistemului amplificator este definită 
ca valoarea pe care o „vede” sursa, iar Gs este o parte componentă a sursei. 


4 
ki $ PA T x 
4 k [þa] do a Or 
eh 
de | d 


Fig. 18.18. Calculul admitanței de ieşire, 


Astfel, ar trebui să se pună Gs = 0 în fig. 18.17 şi ecuația (18.44) pentru 
a găsi valoarea adevărată a lui Yin pentru sistemul amplificator individual. 
Dar se observă că G; apare de două ori în ecuaţia (18.44), direct în primul 
factor și mascat în af, în factorul al doilea. Deci pentru a obţine un răspuns 
corect prin această metodă, transmisia pe buclă trebuie recalculată, pentru 


= 
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O cale mai simplă pentru a găsi admitanța de intrare a amplificatorului 
cu reacţie individual, este de a extrage Gs din rezultatul dat prin ecuăţia 
18.44. 

Desigur, oricare metodă duce la acelaşi rezultat, 

Pentru a calcula admitanţa, de ieșire, se aplică o tensiune V, la termi- 
nalele de ieșire ca în fig. 18.18 și se determină curentul I, rezultant la 
aceste terminale (v. problema P18.5). Rezultatul este : 


=F, (butta +0, — Hte ) (18.45) 
i ' (o Gota Fu 


şi deci din ecuaţiile (18.45), (18.29) și (18.30) admitanța de ieşire a ampli- 
ficatorului complet este : 


=> Pi = (G, + Yoa + Yor) (L + af). (18.46) 


Deci și admitanţa de ieșire este crescută de la valoarea ,, „fără reacţie” 
(în sensul y,, = 0), prin același factor 1 + af care reduce amplificarea. 
Admitanţa de ieşire este definită în mod normal fără a se include G,. 
Deci, G, ar trebui să fie ori egală cu zero în ecuaţia (18.46) (şi din nou, 
această operaţie trebuie efectuată și în af la fel ca în primul factor), ori 
scăzută din Y, , dat de ecuaţia (18.46). ` 

Pentru a ilustra aceste aspecte, se va calcula impedanța de intrare și 
ieşire a amplificatorului proiectat în §18.3.3. Admitanța de intrare a cir- 
cuitului a luat singur este, din fig. 18.14, e, 


1 = 
Ta fa 


Vina as +G, + 
care, în această proiectare este, din § 18.3.3 şi tabelul 16.1 : 


1 
= 20 + 0,2 —— = 20,58 m8. 
Yina +0,2 + 25 02 z 
Astfel, admitanța de intrare cu reacție este modificată în concordanță 
cu ecuația (18.44): 
Yin = Yin a (1 + af) = (20,58)(71,8) = 1480m8 


sau 
Bian = 0,675 Q. 
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Această valoare a admitanţei de intrare include și efectul lui Gs. Totuși, 
efectul de şuntare al lui Gs este foarte mic pentru acest exemplu. Admi- 
tamţa de intrare a amplificatorului cu reacţie considerat individual este : 


Y = Yim — Ọs = 1460 mS 
sau 
R = 0,685 Q 
(v. problema P18.6). 
Admitanța de ieşire a circuitului a individual este (fig. 18.14, o); 


Fisa = 6 + G, = (0,2 + 10) = 10,2 m8. 


Deci, cu reacție, admitanța de ieșire este crescută conform ecuației 
(18.46) la: 3 


Fps Fisa (1 + af) = (10,2)(71,8) = 733 mS 
sau 
Ria = 1,36 Q. 
Admitanţa de ieşire a amplificatorului considerat fără sarcina G, este : 
Y = Yis — 0, = 733 — 10 = 723 mS 
sau 


R=1880. 


18.3.6. Rezumat 


Înainte de a se discuta, celelalte trei tipuri de bază ale reacției, se vor 
rezuma citeva aspecte importante, referitoare la aplicarea reacției la 
amplificatoare. În primul rînd, nu este posibil, în general, să se împartă 
un amplificator cu reacție cu tranzistoare în două blocuri independente, 
cu funcții de transfer independente, așa cum s-a procedat în exemplul 
idealizat în $ 18.1 (de ex. v. fig. 18.1). Totuşi, s-a arătat că se poate deter- 
mina prin simplă inspectare un circuit a și un circuit f care au multe din 
proprietăţile necesare pentru reprezentările din fig. 18.1. Circuitul a şi f 
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sînt, prin definiție acele circuite a căror funcție đe transfer apare în expresia 
de bază a reacției: $ 


Circuitul a conține partea care produce amplificarea am. ificatorului 
complet, adică „amplificatorul de bază” din schema-bloc inițială din 
fig. 18.1. Dar circuitul a se deosebește de amplificatorul de bază ideal, 
prin faptul că a conţine şi efectele de încărcare produse de sursă, sarcina 
de ieşire şi reţeaua de reacţie. Deci, circuitul a depinde într-un grad mai 
mare sau mai mic de elementele reţelei de reacţie. 

Circuitul f apare ca fiind o sursă controlată pură, fără nici o rezistență 
adițională. Parametrul „câștig” al acestei surse controlate depinde numai 
de elementele pasive ale rețelei de reacţie şi este independent de elementele 
active, nesigure, ale circuitului. Mai mult decit atit, deoarece circuitul 
f nu are pierderi, el nu încarcă circuitul a. Deci, circuitul f are cele două 
proprietăţi importante ale atenuatorului de precizie din schema-bloc 
idealizată (fig. 18.1). 

Dindu-se un set de parametri de proiectare, de exemplu, amplificarea 
pe bucla închisă A şi desensibilizarea 1 + af, este relativ simplu să se deter- 
mine valorile lui a şi f cerute pentru a îndeplini cerinţele. Mai întîi, 


a = A(1 + of). 
Dacă a este mare atunci 


_ desensibilizarea 


a 


18.4. ANALIZA ŞI PROIECTAREA CIRCUITELOR PRIN 
COMPARAREA ŞI EȘANTIONAREA BUCLELOR 


Se va trata al doilea exemplu de amplificator cu reacţie, care foloseşte 
comparare pe buclă și eșantionare pe buclă. Din fericire, se pot folosi 
extensiv parametrii y generali din $ 18.3.1 şi 18.3.2, deoarece, din punctul 
de vedere al rețelei, cazul de față, al reacției buclă-buclă, este în mod clar 
cazul dual” al cazului nod-nod considerat în § 18.3. 

Deci se poate reduce calculul matematic şi să ne îndreptăm atenţia, 
asupra aspectelor noi, de a manipula un circuit real de acest tip, ca ce! 


1 v. lucrarea [18.1], pag. 42. 
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din fig. 18.10, a, cu ajutorul conceptelor reacției. De fapt, cititorul care 
este familiarizat îndeajuns cu teoria cuadripolilor liniari și principiul 
dualității, pentru a accepta o simplă schimbare de litere (y—2), poate 
trece direct la $ 18.4.2. 


18.4.1. Analiza în termeni de cuadripol 


Configuraţia de cuadripol adecvată pentru analiza, circuitului cu reacţie 
buclă-buclă din fig. 18.9, a este aceea care are curentul drept variabilă, 
independentă, atît la intrare cit şi la ieșire. Aceasta este formularea cu 
parametri z, adică folosind impedanţele de circuit deschis z, 2, 2, și z,- 
În fig. 18.19 sînt reprezentaţi doi cuadripoli z conectaţi în serie. 


Relea dereocjie 


Fig. 18.19. Reprezentarea prin parametri z a unui amplificator 
cu reacție cu comparare pe buclă și eșantionare pe buclă. 


Ca și înainte, se vor adăuga indicii suplimentari a și f pentru a face 
distincție între parametrii amplificatorului de bază şi parametrii rețelei 
de reacție. 

Se urmăreşte o procedură analogă aceleia din § 18.3.1, adică vom pre- 
supune că amplificatorul de bază produce toată amplificarea, adică : 


lanal > lzy (18.47) 
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iar rețeaua de reacție produce toată reacția”: 
Iza E| yrl. (18.48) 


l În sfirşit, se va presupune că amplificatorul de bază este aproape uni- 
lateral : : 


latra l & |Z: Zol (18.49) 

unde: 
Zi = ia + 2y + Ro (18.50) 
Ze = toa + Zos + Ro (18.51) 


Pentru a păstra topologia, trebuie folosită teorema Thévenin a sursei 
echivalente, o sursă de tensiune în serie cu Rg. De asemenea, avînd comparare 
pe buclă, trebuie calculat; curentul de ieșire. Pe această bază se găsește : 


(18.52) 
rs 
Deci: 
a= Zu $ (18.53) 
(Zia + Ziy + Bs) (Zoa + Zor + R,) 
f= (18.54) 


(v. problema P 18.7). 


18.4.2. Reprezentările în formă de circuit pentru a şi f 


Dacă amplificatorul de bază este suficient de unilateral pentru a satis- 
face inegalitatea din ecuația (18.49), circuitul a arătat în fig. 18.20, a 
are o funcție de transfer a dată de ecuația (18.53) (v. problema P18.8). 
Deci regulile de formare ale circuitului a pentru un amplificator cu reacție 
de acest tip sînt: 

1. Se identifică sursa, sarcina, amplificatorul de bază și rețeaua de 
reacție prin metodele discutate în $ 18.2. 
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2. Se completează amplificatorul de bază cu toate efectele de încărcare 
ale sursei, sarcinii și reţelei de reacţie. Pentru a determina încărcarea 
produsă în bucla de intrare, se întrerupe bucla de ieșire a amplificatorului 


+ 


ss 


£s Zif 


Amplifizotor R 
de bor a 


Fig. 18.20. Formularea prin a și f pentru reacţia buclă-buclă : 
a — cireuitul a. a = Vs: b — cizeultal f. = VUT; c — cirouitul pentru 
calculul af, af = FL Vs. 

complet pentru a anula reacția. Pentru a determina încărcarea produsă în 
bucla de ieşire, se întrerupe bucla de intrare a amplificatorului complet, 
pentru a anula reacția. 

„Din nou, circuitul f nu are o interpretare directă în funcție de elementele 
circuitului rețelei de reacție. Funcția de transfer f, conform ecuației (18.54), 
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este o transimpedanţă ideală ; deci circuitul J este o sursă ideală de curent 
controlată prin tensiune, cu impedanțe de intrare și ieşire nule, ca în 
fig. 18.20, b. 

Pe baza fig. 18.20, a şi b şi a ecuaţiilor (18.53) și (18.54), transmisia 
pe buclă af pentru reacţia buclă-buclă este amplificarea de tensiune VIYs 
calculată cînd (1) reacţia este deconectată la intrare și (2) se adaugă o 
impedanţă z; în serie cu intrarea amplificatorului. Fig. 18.20, e reprezintă 
un circuit adecvat pentru aceasta. 

Calcularea. efectelor reacției asupra nivelului impedanţelor de intrare 
şi ieşire este lăsată în seama problemei P. 18.19. Rezultatul este acela că 
ambele impedanțe sînt mărite de 1 + af ori odată cu aplicarea reacției : 


Zin = (et zu + Ro) (L +a); 


Zias = (Zos + Za + R,) (1 + af). 


Deci acest tip de reacție realizează impeđanțe mari de intrare şi ieșire. 


18.4.3. Exemplu 


Se va trata în continuare un aspect mai dificil al reacției buelă-buclă 
şi anume, acela al folosirii conceptelor cuadripolilor, aplicate ununi circuit 
concret (fig. 18.19). Problema care se ridică este că, în timp ce conectarea 
în paralel a două circuite cu tranzistoare este simplă, o conectare în 
serie are un dezavantaj important şi anume acela că cele două circuite 
nu au un punct de masă comun. Acest fapt este ilustrat clar în fig. 18.19. 
Se observă că nu este posibil să se specifice un punct de masă comun 
pentru sursă, amplificatorul de bază şi rețeaua de reacţie, sau pentru 
sarcină, amplificator și rețeaua đe reacție. 

Pentru a ilustra printr-un exemplu specific, se va examina circuitul 
cu reacție din fig. 18.21, a (o repetare a fig. 18.10, a). Se dorește proiectarea 
unui circuit cu o amplificare globală cu reacţie de 2 mS şi o desensibilizare de 
50. Sursa şi sarcina sînt specificate prin Rs = 1000 Q, R, = 50 Q. 

Pentru a realiza proiectarea, trebuie mai întîi indentificate a și f. Se 
observă, totuşi că aceasta nu este o conectare pură tip buclă-buclă deoa- 
rece rezistențele de sarcină ale amplificatorului sînt conectate prezumtiv 
la o sursă de alimentare legată la masă. Totuşi, Rr, Rze şi Ers pot fi făcute 
suficient de mari pentru ca semnalul de curent prin ele să poată fi neglijat. 
În acest caz, amplificatorul de bază este „floating”, adică fără nici o conexi- 
une la masă și deci se poate realiza topologia buclă-buclă. Acest fapt 
este evident din circuitul echivalent la semnal mic din fig. 18.21, b, în care 
Rr; Rio Și Rea au fost omise. Se observă că s-a ales reprezentarea echiva- 
lentă Thévenin pentru sursă pentru a fi în concordanță cu compararea pe 
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buclă şi că s-a ales curentul 7, ca variabilă de ieșire, datorită eșantionării 
pe buclă. 

Acum este relativ simplu să se găsească circuitele a și f. Aplicînd regu- 
lile date în $ 18.4.2, se găsesc circuitele a și f completînd mai întîi intrarea 


Fig. 18.21. Amplificator cu trei ctaje cu reacție buclă-buclă, Zonele încadrate 
indică amplificatorul de bază : 


a — ciroutul;b — circuitul echivalent la somnal mie, preaupunină Bra, riza, Ra: ou si Ro, suficient 
domari pentrua neglijate 7" "Da Flat Psi Ros 


amplificatorului de bază cu Rs ṣi R, cum este arătat în fig. 18.22,a. Încăr- 
carea este determinată prin întreruperea buclei de ieșire în fig. 18.21,b. 
Apoi se completează ieşirea, amplificatorului de bază R; și R, care se văd 
prin întreruperea buclei de intrare (fig. 18.21, b). (Cititorul poate verifica 
că aceste rezultate sînt corecte pentru circuitul a, prin înlocuirea rezistenței 
de reacție R, prin cuadripolul său echivalent). (V. problema P18.10). 
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Prin inspectare, funcția de transfer este : 


E aibe 


să SE (18.57) 
Vs O Rar, 


Este simplu să se calculeze transmisia pe buclă din circuitul a; pe 
baza fig. 18.20, c, transmisia pe buclă pentru reacţia buclă-buclă este 
V,jVs. Deci, în acest exemplu trebuie calculată tensiunea V, la bornele 
lui R, ca răspuns la o tensiune aplicată V, (fig. 18.22, a): 


Vion BR (18.58) 
Vs Rstrs 


& 
ii 


l] + + ! 
| IT 
[e Of a | [e Oi 
LABIA 
4 L J- [mh mh |- |h “e 
| PE a Dre Eta ep 0 it aa E] 
+ 
fe Ye | e 
a 
l 
o o 
$ 
+ 
[A fe |% ) fedo 
E  O—— — 
b £ 


Fig. 18,22, Circuitele a și f pentru amplificatorul din fig. 18.21 : 
e — circuitul a pentru calcularea Jui a și af; b — circuitu] pentru calcularea funcţiei de transfer f; e — circuit f, 


Circuitul f este o transimpedanță pură z,. Valoarea lui 2, poate fi 
calculată aplicînd o sursă de curent I; la ieșirea rețelei de reacție și măsurină 
tensiunea V, la intrare, cu intrarea întreruptă (fig. 18.22, b). 
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Í =y = Re (18.59) 

Circuitul f rezultat este reprezentat în fig. 18.22, c. 
Acum se poate începe proiectarea. Pentru a obține amplificarea glo- 
bală cu reacție de 2 mS şi o desensibilizare de aproximativ 50 se cere: 


a= A(1+af)=2 x 50 = 100 mS. 


Aceasta înseamnă că circuitul a trebuie să aibă o amplitudine de 
tensiune : 


100 x 50 5000. 


„Pentru a îndeplini cerința de desensibilizare, af trebuie să fie de apro- 
ximativ 50. Deci 


50 _ 
= R, =— 05. 
i 100 BR 


Se pot alege acum tranzistoarele şi punctele statice de îi ionave al 
PER en iE şi pi e funcționare ale 
Din ecuaţiile (18.57), cunoscînd că Rs = 1000 Q, rezultă 


samian E 
1000 + r, + 0,5 


Alegînd tranzistoare cu 8, = 50, 


503 
Ta = —— — 1000 = 250 Q. 
Li 100 50 


Deci gm = 0,2 S; Io =5 ma. 


Pentru. a verifica proiectarea, se observă că amplificatorui cu reacţie, 
complet, are o amplificare pe buclă închisă : 


100 
e 1 
A 1 +100 x 0,5 WEG 
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ceea ce corespunde unei amplificări de terisiune de : 


Ye ek — 1,96 x 30 = — 98 
Y; 

O variantă de calcul a amplificării de tensiune poate fi găsită prin. 
inspectare, din fig. 18.21, b. Dacă amplificatorul cu trei etaje are o ampli- 
ficare mare de tensiune, tensiunea între emitor și bază a primului tranzis- 
tor va fi foarte mică. Deci căderea de tensiune pe rezistența Rs va fi de 
asemenea mică și deci tensiunea V, pe rezistența R, va fi aproximativ 
egală cu tensiunea sursei Vy. Dar într-o primă aproximație, intensitățile 
curenților prin R, ṣi R, sint egale; aşadar din fig. 18.21, a: 


Ba, (18.60) 
y, R, 


Deci amplificarea de tensiune pe buclă închisă este aproximativ : 


— 100. 


Vs 


Rezistenţa de intrare a amplificatorului cu reacție va fi, conform 
ecuației (18.55): A 


Rin = (250 + 0,5 + 1000)(50) = 62 KQ 


(incluzînd Rs). Varianta de calcul bazată pe ecuaţiile (18.55) și (18.57) 
și presupunind af > 1, duce la: 


Ri, = PÈR, = 50° X 0,5 = 62,5 KQ. 


18.5. CIRCUITE CU REACȚIE, CU COMPARAREA NODULUI 
ȘI EȘANTIONAREA BUCLEI 


Analiza formală a circuitelor cu reacţie avind comparare în nod și 
eşantionare pe buclă, ca cel arătat în fig. 18.9, d şi 18.10, d, ar trebui efec- 
tmată cu ajutorul parametrilor g, deoarece descrierea corectă a cuadripo- 
Jalui foloseşte tensiunea ca variabilă independentă la intrare și curentul 
ca variabilă independentă la ieşire. Totuşi nu este absolut necesar să se 
efectueze analiza, deoarece s-au discutatdeja circuite cu comparare în nod 
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(§ 18.3) şi cu eșantionare pe buclă ($ 18.4). Din aceste analize, se știe că 
problema de faţă trebuie formulată în funcție de generatorul de curent 
echivalent de tip Norton ca element de comandă, pentru a fi compati- 
bilă cu topologia de tip nod de la intrare, De asemenea, datorită eșan- 
tionării pe buclă, se calculează curentul de ieșire (v. problema P18.11). 
Discuţiile din § 18.3.2 şi 18.4.2 referitoare la formarea circuitelor a şi f vor 
servi drept ghid pentru calculele prezente. 

Pentru a ilustra aceasta, se determină circuitele a și f pentru ampli- 
ficatorul cu reacție reprezentat; în fig. 18.23, a. Figura 18.23, b prezintă 
circuitul echivalent la semnal mic la frecvențe medii, bazat pe fa Și gm- 
Se notează că, pentru a evita problema referitoare la punctul de masă, 
proiectantul nu a folosit la ieşire o eșantionare pură pe buclă. În mod 
concret, rețeaua de reacţie (R, şi R,) eşantionează curentul de emitor 
Ie şi nu curentul de sarcină I, Totuși, deoarece curenţii de emitor şi de 
colector ai tranzistorului sint aproximativ egali în mărime (şi presupunind 
că Rr este mare): 


LR — 01, — le (18.61) 


În acest fel, se vede din fig. 18.23, b că se poate ajunge la o apropiere 
faţă de topologia din fie. 18.9, d, asociind R, și R, la rețeaua de reacție, 
deoarece procedind astfel se obţine o buclă la ieșire, care conține ampli- 
ficatorul, sarcina și rețeaua de reacție. Elementele care mai rămîn (cu 
excepţia lui F4) se asociază cu amplificatorul de bază. Rezistorul R, poate 
fi luat în considerare împreună, atit cu sursa, cu amplificatorul, cît și cu 
reţeaua de reacție fără schimbări apreciabile ale analizei. 

Se pot determina acum circuitele a şi f prin inspectare. Pentru a găsi 
încărcarea pe care o simte la intrare circuitul a, se anulează reacţia, în 
fig. 18.23, b, prin întreruperea buclei de ieşire, analog procedurii din $ 18.4.2. 
Oricare dintre conexiunile dintre ieşirea amplificatorului de bază, rețeaua 
de reacție și sarcină poate fi întreruptă, dar cel mai simplu este să se între- 
rupă bucla la joncţiunea emitorului, indicat prin x în fig. 18.23, b. Încăr- 
carea de la ieșire a circuitului a se determină scurteireuitînd nodul de 
intrare în fig. 18.23, b cum s-a văzut în § 18.3.2. Circuitul a dezvoltat în 
acest mod este reprezentat în fig. 18.23, c. Funcţia de transfer: 


poate fi determinată relativ simplu (v. probiema P18.12), deoarece 
s-a ajuns la o cascadă de două etaje cu emitorul comun — mod 
de abordare care nu a fost posibil în circuitul din fig. 18.23, b. 


2240 


fe 
4 | Rel fz 
3.23. Amplificator cu două ctaje cu comparare în nod și rșantionare pe buctă : 
a = circuitul i ù = cirenitt echivalent le semnal mic, presuptintud RZA ; e — elreultul a; d— calcului 


functiei de transfer f; e = oirenithi f- 


1 = ©. 587 
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Această diferență importantă ilustrează tocmai simplificările oferite 
de tratarea prin metodele reacției. 

Circuitul f trebuie să fie o sursă de curent (datorită, eșantionării pe 
buclă). Așadar, funcția de transfer se determină calculind raportul de 
curenți I,/1;, scurteirenitînd intrarea reţelei de reacţie, ca în fig. 18.23, d. 
Circuitul f rezultant este reprezentat în fig. 18.23, e. 

Analiza şi proiectarea folosind circuitele a și f sint acum simple și nu 
vor fi luate în considerare aici (v. problema P.18.13). 


18.6. CIRCUIT CU REACȚIE CU COMPARAREA BUCLEI 
ȘI EȘANTIONAREA NODULUI 


Ultimul din cele patru tipuri de circuite cu reacţie cu tranzistoare este 
reprezentat în fig. 18.9, b sau fig. 18.10, b (reprezentată în fig. 18.24, a). 
În aceste circuite se folosesc compararea pe buclă și eșantionarea în nod. 
Analiza formală trebuie să utilizeze parametri de cuadripoi h, dar se vor 
folosi din nou rezultatele $ 18.3 şi 18.4, în loc să se efectueze o analiză 
completă (v. problema P.18.14). 

Ca şi în ultimele două exemple, problemele de punct de masă, care sint 
inerente în topologia pe buclă, complică analiza. Pentru a menţine un 
punct de masă comun între sursă și amplificator și de asemenea, între 
amplificator şi rețeaua de reacție (cerut aici datorită topologiei de tip nod 
la ieşire), este necesară conectarea rețelei de reacție în serie cu emitorul 
lui T,. Datorită punctelor de masă comune, aceasta nu este o comparare 
pură pe buclă. Totuşi, prin utilizarea circuitului echivalent de semnal 
mic (fig. 18.24, b) se poate arăta că încă este posibil să se obţină un circuit 
a şi un circuit f în maniera obișnuită. Mai întîi, se observă din fig. 18.24, b, 
că maximum de similitudine ce se poate obţine, în legătură cu fig. 18.9, b, 
este prin asocierea rezistoarelor R, și R; la rețeaua de reacţie, deoarece 
numai în acest fel se poate forma o buclă la. intrare care să conțină ampli- 
ficatorul, rețeaua de reacţie şi sursa. Apoi se determină parametrul h — 
echivalent al circuitului de reacție, neglijind ca de obicei parametrul 
de transfer în sens direct, h. Acest calcul este reprezentat în fig. 18.25, a 
şi b (v. problema P.18.15). Apoi, circuitul de reacţie din fig. 18,24, b, este 
înlocuit prin parametrul h — echivalent, ca în fig. 18.25, e. 

Nu avem o conexiune la intrare de tip buclă pură (fig. 18.25, e), deoa- 
rece curentul prin elementele de-reacţie R,|iR, şi hV, nu este acelaşi 
ca și curentul de intrare I;. Pentru a rezolva această problemă, se mută 
sursa controlată de reacție, RV. deasupra nodului emitorului tranzis- 
torului 7,. Paşii necesari pentru această transformare sînt reprezentaţi 
în fig. 18.25, d şi e. Mai întii, sursa de tensiune este mutată deasupra nodu- 
lui plasînd surse egale în ambele laturi ca în fig. 18.25, d. Aceasta este o 
transformare exactă. 
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Sursa de tensiune din latura din dreapta nu are nici un efect deoarece 
este în serie cu sursa de curent g, Va. Deci intrarea amplificatorului complet 
poate fi reprezentată ca în fig. 18.25, e. Acum s-a obţinut o buclă autentică 


Fig. 18.24. Amplificator cu reacţie cu comparare pe buclă și eșantionare în nod : 
— eireuitul echivalent de semnat imic la frecvente medii, presupuină Ror, Ipa> > Hs 


a = circuitul; 


pentru sursa Vs, semnalul de reacţie 4V, și circuitul de intrare a. Se 
observă că nu s-a mutat și rezistenţa h; = R,||R, când s-a mutat sursa 
de tensiune, deoarece în orice caz, se dorește asocierea acestei rezistențe 
ia circuitul a. 

Se pot forma acum circuitele a și f corespunzătoare amplificatorului 
complet cu reacţie din fig. 18.25, c, modificat ca în fig. 18.25, e. Aceste 
circuite sînt reprezentate în fig. 18.26, a şi b. Trebuie să rămînă clar 
după toate aceste schimbări, aceste circuite sînt exact acelea ce s-ar 
obţinut dacă s-ar fi aplicat regulile de formare pentru circuitul a ($ 18.3. 


pentru încărcarea la intrare și § 18.4.2 pentru încărcarea, Ia ieşire) 
circuitul echivalent de semnal mic original ca în fig. 1 
P18.16). Înainte ca cititorul să ajungă la o concluz 


LA 


+ò 
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Fig. 18.25. Transforı 


le de la intrarea amplificatorului pentru a obţine 
compararea pe buclă : 


a — amemminara rar A at arena e meet: pm Dea 0 = retenua 
de reacție echivalentă în parametri A; e — modelul din fiz.18.24 eu retenua do rentis sub forma 
parametrar ai d = mutarea more aeania modani, 2 e Ga, re St ră 


tranzistorulni. 


x , direct 
8.24, b (v. problema 
ie generală, pe baza 
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acestui exemplu, se atrage atenţia asupra următorului fapt. Pasul impor- 
tant făcut la trecerea, de la fig. 18.25, d la 18.25, e devine incert dacă sursa, 
de curent gn V, este şuntată direct de o impedanță importantă. De asemenea: 
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Fig. 18.26. Circuitele a și f pentru amplificatorul cu reacție din fig. 18.24 : 
a = oireuitul a: b = cirenitu) f. 


cînd capacitatra C, este inclusă în model, sursa de tensiune h, V, nu 
poate fi mutată dincolo de punctul de joncțiune C, și 7,; deci, din nou, 
topologia pe buclă începe să ridice probleme. Consecințele acestor probleme 
vor fi discutate în capitolul următor. 

Analiza și proiectarea folosind circuitele a şi f din fig. 18.26 sînt simple 
şi de aceea nu vor fi discutate, fiind lăsate spre rezolvare în problema 
PISI7. 


18.7. REZUMAT 


Este clar că în cazul amplificatoavelor cu reacție cu tranzistoare, 
topologia de interconectare a sursei, amplificatorului de bază, rețelei 
pasive de reacţie și sarcinii este factorul determinant în stabilir 
metodei de analiză şi a tuturor parametrilor importanţi ai circuitului. 
Pentru a ilustra această afirmație se rezumă în tabelul 18.1 rezuli 
importante ale paragratelor precedente, în funcţie de modul de conectare 
de la intrare san de la ieşire. Se observă o anumită organizare logică a 
tabelului pentru a ușura memorizarea. Este clar că o sursă Thévenin, 
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cu Rs şi V, în serie, trebuie asociată cu topologia pe buclă. De asemenea, 
buclele trebuie întrerupte iar nodurile scurtcireuitate, deoarece scurt- 
circuitarea unei bucle sau întreruperea unui nod nu sînt procese definite. 
Deci, deşi tabelul pune la îndemină un rezumat simplu, el nu trebuie 
memorizat. 

În acest moment este util să ne întoarcem pe scurt la problema efec- 
tului reacției asupra impedanțelor de intrare și ieşire. Ecuațiile prezentate 
în § 18.3.5 şi 18.4.2 sînt adecvate calculelor, dar, adesea, o tratare euris- 
tică conduce la rezultate mai bune. Se observă de asemenea că variabila, 
care este eşantionată la ieșirea amplificatorului cu reacție tinde să se 
„opună la variaţii. Aceasta rezultă din discuţia generală din $ 18.1.1. 
sau din calculele mai detaliate din $ 18.3.1 și 18.4.1. De exemplu, se vede 
din relaţiile (18.28), (18.29) și (18.30) că pentru transmisia pe buclă af 
„de valoare mare, „amplificarea” globală V,/Is a amplificatorului cu reacție 
nod-nod din fig. 18.21, a este aproape independentă de amplificarea a 
a amplificatorului de bază. Deci avind eșantionare în nod, adică, eşantio- 
nind tensiunea de ieşire, tensiunea de ieşire V, tinde să rămînă constantă 
în ciuda variațiilor amplificării a. O cale de a modifica amplificarea a 
este de a schimba, rezistența de sarcină Rp. Aceasta implică faptul că 
reacția a redus impedanța de ieșire a amplificatoralui. 

De asemenea, avind eșantionare pe buclă, se eșantionează curentul 
de ieșire, astfel încît reacţia tinde să păstreze acest curent constant, în 
ciuda schimbării lui Rz. Deci impedanţa de ieşire a fost crescută de către 
reacție. 

Pentru a stabili efectul reacției asupra impeđanței de intrare, trebuie 
aduse argumente puțin deosebite. Din § 18.1.1 reiese clar că atunci cînd 
un comparator formează o diferență între tensiunea de intrare și tensiunea 
de reacție, acțiunea reacției tinde să reducă această diferență de potențial 
la o valoare mică. Relativ la amplificatorul din fig. 18.9,a, reacţia 
tinde să reducă tensiunea de intrare la zero. De asemenea, va avea tendința 
să reducă curentul de intrare la zero. Dar, datorită topologiei pe buclă, 
curentul amplificatorului de bază este acelaşi ca al întregului amplificator 
cu reacție. Aşadar, pentru o tensiune fixă V, și avînd comparare pe buclă, 
reacţia va tinde să reducă curentul de intrare al amplificatorului, sau 
altfel spus, să crească impedanța de intrare aparentă. 

Un raționament şimilar se poate aplica și amplificatoarelor cu reacție 
cu comparare în nod (fig. 18.9, c sau d). Din nou, reacția tinde să aducă 
tensiunea şi curentul de intrare ale amplificatorului de bază la zero, dar 
de data aceasta, amplificatorul cu reacție şi amplificatorul de bază au 
aceeași tensiune de intrare datorită topologiei de tip nod. Deci pentru un 
curent fix I, reacţia tinde să reducă tensiunea de intrare a amplificatorului 
la zero, sau, altfel exprimat, să reducă rezistența de intrare aparentă. 


> Tabelul 18.1 


Pa 


Consideratii asupra intrării 


Topologia comparārii 


al 


Reprezentarea sursei 


Determinarea ieșirii co- 
recte a încărcării circu- 
itului a la ieșire 

Transmisia pe buclă 

af 
Impedanţa de intrare 


Norton 


Se scuricircuilează nodul 
de intrare al modelului 
de semnal mic, complet 


Amplificarea de curent în 
scurtcircuit I,'Is 


| Micşorată prin factorul 


comparată cu impedanța|  î-taf 


de intrare a circuitului 


Considerazii asupra ieșiri 


| Thévenin 
| Se intrerupe bucla de in- 


trare a modelului complet 
de semnal mic 


| Amplificarea de tensiune 


n }Vs circuit deschis 


Mărită prin factorul 


1+af 


Topologia eșantionării 


oa | Bacia 
r 
Se alege ca variabilă de | Tensiunea | Curentul 
ieșire 
Reacţia tinde să stabili- "Tensiunea Curentul 


zeze 


Impedanța de ieşire com-| Micşorată prin factorul 


parată cu cea a circui- 
tului a 


Determinarea încărcării 


corecte a circuitului a Jal 


intrare 


1+af 


Se scurteircuitează nodul 
de ieşire a schemei - 
complete de semnal mic 


Mărită prin factorul 
1+af : 


Se inirerupe bucla de 
ieşire a schemei de 
semnal mie, complete 


18.8. DEMONSTRAŢII EXPERIMENTALE LA CURS 


18.8.1. Reducerea zgomotului de rețea 


Circuitul din fig. 18.4, a poate fi folosit pentru a demonstra auditiv. 


și vizual efectele reacției asupra zgomotului de reţea (brumului) introdus.  - 


în etajul de ieşire al unui amplifictor audio. Brumul este introdus pe 
colectorul unui tranzistor npn de la o sursă de alimentare nefiltrată. 
Pentru a face demonstraţia audibilă în întreaga clasă, semnalul de ieşire 
al amplifictorului de putere este introdus într-un amplificator audio, 
cu difuzor de înaltă calitate. By i; 

Cu comutatorul pe poziția 1, se obține un amplificator de putere simplu. 
(cu brum), urmat de un amplificator cu amplificare de zece. Deci circuitul 
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este echivalent schemei-bloe din fig. 18.3, b. Nivelele trebuie reglate pentru 
a obţine un raport semnal-zgomot aproximativ unitar, Schimbînd comu- 
tatorul pe poziția 2, se aplică reacția amplificatorului de putere păstrind 
aceeaşi amplificare globală. Schema-bloe pentru acest circuit este veprezen- 
tată în fig. 18.3, a. Comutatorul poate fi înlocuit; printr-un potențiometru 
de 10 KQ cu reacţia preluată de la cursor. d 

Mai întii, se observă și se ascultă ieșirea lui V, în cele două situații. 
Se vizualizează apoi (de preferință la un osciloscop cu două spoturi) in- 
trarea V, a amplificatorului de putere, pentru a vedea predistorsionarea 
lui Vs cu brum de polaritate inversă, care, eventual, anulează bramul am- 
plificatorului. Fig. 18.4 prezintă oscilogramele obținute. 


18.8.2. Reducerea distorsiunilor 


Circuitul din fig. 18.7 poate fi utilizat pentru a demonstra audit. 
vizual efectul reacției asupra distorsiunilor, Avind comutatorul pe poziția 
1, circuitul constă dintr-un amplificator de putere, precedat de un ampli 
ficator de amplificare unitară. Cu comutatorul pe poziția 2, se aplică 
reacția amplificatorului de putere și amplificatorului operațional 709. 
Pentru un test corect este important să se mențină nivelul semnalului 
de ieșire aproximativ constant în cele două cazuri, deoarece distorsiunea 
depinde sensibil de nivel. Această condiție este satisfăcută dacă se stal 
leşte f egal cu inversul amplificării amplificatorului de putere. 

Se observă mai întîi, curba funcției de transfer (tensiunea de ieşire 
Va în funcţie de tensiunea sursei de semnal) cu și fără reacţie (v. fig. 18.70 
şi e). Apoi, folosind un semnal de intrare sinusoidal, se ascultă și se vi- 
zualizează semnalul de ieșire V, cu şi fără reacție. Apoi se include în pre- 
zentarea vizuală semnalul de intrare V; al amplificatorulni de putere, 
pentru a indica în mod clar predistorsionarea acestui semnal, necesară 
compensării distorsiunii amplificatorului. Oscilogramele sint prezentate 
în fig. 188. 

Apoi se introduc semnale mai complexe decit; sursa sinusoidală. Se 
aleg muzica populară și clasică. Se observă că anumite piese de muzică 
populară sînt în mod surprinzător indestructibile. Muzica clasică cu struc- 
tură tonală relativ simplă este mai ușor distorsionabilă. Pentru un efect 
maxim se folosește echipament de înaltă fidelitate, căci altfel, distor- 
siunea în sistemul audio va masca efectul dorit. 
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PROBLEME 


P 18.1. În multe cazuri, variațiile de amplificare ale amplificatorului de bază a, nu sint mici, 
așa cum s-a presupus la deducerea ecuaţiei (18,7). Să se demonstreze că pentru variaţii mari ale 
Jui a, variaţia relativă a amplificării pe buclă închisă este : 


Aa 
— (18.62) 


a 


unde A, şi a, sint valorile inițiale ale amplificării iar A; și a, valorile finale (v, pag. 120). 

P 18.2. Să se verifice ecuația (18.32) calculind funcţia” de transfer, direct din fig. 18.14, b şt 
apoi transformați expresia rezultată la forma relaţiei (18.17). Pentru a simplifica calculele. se 
vor face aceleași presupuneri ca în § 18.3.1. Aceasta va duce Ja obținerea de expresii pentru m 
si f. Să se verifice f din ecuația (18.32), iar a prin calcularea V4// din fig. 18.14,e (v. pag. 1 

P 18.3. Să se calculeze in formă literală funcția de transfer V4/7 pentru circuitul e din 
18.14, c. Folosind valorile numerice date în exemplul de proiectare, $ 18.3.3 și$ 18.1.2 se va 
verifica valoarea lui a dată la pag. 142. 

P 18.4. Să se calculeze transmisia pe buclă af=7,/1, pentru circuitul din fig. 18.14, a prin 
metoda sugerată de fig. 18.16. Verificaţi rezultatele formind produsul af din ecuaţia (18.32) și 
rezultatul problemei P18.3 (v. pag. 146). 

P 18.5. Să se calculeze raportul J; V; din fig. 18.18 și să se verifice că pentru reacția nod-nod 
admitanţa de ieşire este dată de ecuația (18.46). 

P 18.6. Să se calculeze admitanţa de intrare pentru exemplul numeric de reacţie nod-nodi 
ív. pag. 141) cu deosebirea că se va presupune iniţial G; = 0. Să se compare cu valoarea de 
1460mS obţinută în text. 

P 18.7. Plecind de la ecuaţia (18.19) și urmind o metodă analogă aceleia din $ 18.3.1, să se 
găseuscă relaţiile (18.52), (18.53) şi (18.54). F 

P 18.8. Să se calculeze funcţia de transfer J£/V, pentru circuitul a din fig. 18.20, a și să se 
compare cu relaţia (18.53). 

P 18.9. Procedind într-o manieră similară cu cea dezvoltată în $ 18.3.5, să se pornească de la 
ig. 18-19 pentru a determina impedanţele de intrare și ieșire, și deci să se verifice ecuaţiile (15 35) 
şi (18.56). 

P 18.10. Să se înlocuiască rezistența R, din fig. 18.21, b prin cuadripolul său echivalent, 
apoi să se împartă circuitul rezultant în circuite pentru a și f. Așadar, se vor verifica circuitele 
corespunzătoare din fig. 18.22 (v. pag. 155). 

P 18.11. Să se deseneze o reprezentare completă în parametrii g a unui amplificator cu re- 
actie — cu comparare în nod și eșantionare pe buclă. Topologia de bază este reprezentată în fig. 
18.9, d. Urmărind metoda din $ 18.3.1 găsiţi expresii pentru A, a și f pentru acest tip de reacție 
(v. pag. 160). 

e piae sa se găsească funcţia de transfer a circuitului a pentru amplificatorul cu reacţie 
reprezentat în fig. 18.23, a, Se presupune gm = 40 MS, ra = 2 KQ, Ry = 1 kQ (v. pag. 160). 

P 18.13. Folosind valorile date de problema P.18.12, să se calculeze funcția de îi unster pe 
buclă înschisă, A = Jo/Is, transmisia pe buclă, desensibilizarea și impedanţele de intrare și 
ieșire pentru ampliticatorul cu două etaje, cu reacţie din fig. 18.23, a (v. pag. 162). 

P 18.14, Să se deseneze o reprezentare completă în parametri } a amplificatorului cu reacţie 
cu comparare pe buclă și eșantionare în nod, Topologia de bază este arătată în fig. 18.9, b. 
Se va urmări procedeul din $ 18.3.1 pentru a găsi relaţiile pentru A, a și f pentru acest tip de 
reactie (v. pag. 162), 

P 18,15, Să se calculeze parametrii h pentru rețeaua de reacție din fig. 18.24, b (Ry și R), 
deci să se verifice figura 18.25, b (v. pag. 162). 

P 18.16, Să se aplice regulile corespunzătoare pentru a forma direct circuitul a din amplifi- 
catorul cu reacţie de tip comparare pe buclă și eșantionare în nod din fig. 18.24. Să se compare 
rezultatul cu fig. 18.26, a. 
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P18.17. Să se proiecteze un amplificator cu reacţie (frecvenţă joasă şi medie) avind compa 
zare pe buclă și eșantionare în nod (fig. 18.24, a) pentru a avea o amplificare de tensiune de 
100 şi o desensibilizare de 10. Se presupune că Rs=100 Q și Rp = 0,25 kQ. Se observă că 
aceste specificaţii fixează valoarea lui f, deci valoarea lui Rs/(R++ Ry). Totuşi nivelul impedanței 
divizorului nu este determinat. Se vor discuta efectele alegerii valorilor mari, sau mici pentra 
R, şi Rj. Alegeţi valorile care să permită o valoare maximă pentru a (v. pag. 164). 


ere sii, 


Fig. 18.27. Amplificator cu reacţie. 
P18.18. Pentru amplificatorul cu reacţie arătat în fig. 18.27: 
a) Ce tip de comparare a fost folosit la intrare? 
b) Care este tipul eșantionării la ieșire? 
c) Să se desencez circuitul echivalent la semnal mic la fercvenţe medii al circuitului a, 
folosind Jm Și 7z- Se neglijează semnalul prin Ryo- 
d) Să se deseneze circuitul. 
e) Pentru 6,=30, Rs=1 000 Q, să se estimeze pină la factorul de aproximaţie de 2, valorile 
Jui a și f. Se presupune că Q, și Qs operează la un curent de colector static de aproximativ 
1/2 mA iar Q, are Iç=2 mA. 
f) Cit de mare este desensil 
carea amplificatorului de bază? 
g) Care este funcția lui Cg? 
h) Care este funcția lui C,? 
i) Calculați rezistențele la intrare şi ieşire (la centrul ben: 
P18.19. a) Pentru circuitul din fig. 18.282 stabiliți dacă proiectantul a folosit comparare 
da intrare in nod, sau pe buclă și eşantionare în nod sau pe buclă la ieșire. 
b) Desenaţi circuitul de medie frecvență a folosind circuitul echivalent în (m 7) pentru 
tranzistor şi desenaţi circuitul pentru a calcula funcţia de transfer f- h 
P 18.20. Circuitul din fig. 18.29) are două bucle de reacție, una operind numai la frecvențe 
foarte joase cu scopul stabilizării punctului de funcționare (v. § 16.1.4). 
a) Identificați tipurile de comparare și eșantionare pentru fiecare buclă de reacție. 
b) Desenați circuitele a și f la frecvențe medi 


zarea amplificatorului la variațiile survenite in amplifi- 


1 y, lucrarea [18.2] (N.A.). 
= v. lucrarea [18.3] (NA). 
3 v. lucrarea [18.3] (NA). 


PROBLEME 


P 18.21. Să se reexamineze circuitul de stabilizare a piihctului static din fig. 16.4 în lumina 
discuţiei asupra reacției din acest capitol. Identificind circuitele a și f. să se găsească funcția 
de transfer de la „intrare”, Vp;(T) în fig. 16.5, la ieșire Vcg, Să se compare cu rezultatele diw 
Ş 16.1.4. 


Fig. 18.28. Amplificator cu 


P 18.22. Să se examineze etajul de ieşire al amplificatorului operațional cu reacție, integrat 
din fig. 16.16, din punctul de vedere al reacției. Calculați amplificarea de tensiune de la emitorut 
iui Qs la ieşire. Care este rezistența de ieşire a circvitului ? 

P 18.23. Să se proiecteze un circuit (la frecvențe joase sau medii) care să aibă o amplificare 
de tensiune stabilă, egală cu 10 și o desensibilizare de 100. Se presupune Rg =0,1 KO, Rz = 1 KE 

P 18.24. Pentru comanda bobinelor de defiexie ale unui televizor, este de dorit să se con- 
struiască un amplificator al cărui curent de ieșire este proporțional cu tensiunea de intrare, Să 
se proiecteze un amplificator cu reacție (la frecvențe joase şi medii) pentru a avea o funcţie de 
transfer stabilă Jọ/V; = 1 S şi o desensibilizare de 20. 

P 18.25. Simbolul sub formă de triunghi folosit în fig. 18.30 este un simbol standard pentru 
un amplificator operaţional. O tensiune pozitivă aplicată la terminalul notat cu (4 ) dă naștere 
unui potenţial crescător la jeşire. O tensiune pozitivă aplicată Ja terminalul marcat cu (—) dă 
naştere unui potenţial scăzător la ieșire. O realizare practică a unui asemenea circuit este dată 
în fig. 16.16. Aceste amplificatoare au în mod tipic amplificare de tensiune și curent foarte mari, 
inipedanţă de intrare mare şi impedanţă de ieşire forte mică. Deci metodele aproximative pen- 
tru caleuiul amplificării pe buclă închisă, ca cele discutate ìa sfirșitul $ 18.3.3, conduc la rezultate 


excelente. 
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a) Să se calculeze amplificarea de tensiune V,/Y, pentru cele două circuite reprezentate in 
0. 


fig. 18.30. 
b) Adesea, circuitul din fig. 18.30, b este operat cu R, = co, Re 


de tensiune V,/V,? 


= 0. Care este amplificarea 


+ 220 


D00274F 
210% 


Fig. 18.29. Amplificator de pickup. 
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operotiono! 


Amplificator 
operofiono/ 


Ro=l0kn 


Fig. 18.30. Amplificatoare cu reacție folosind un amplificator operațional ca amplificator 
de bază : 
a — conexiune inversoare; b — conexiune neinversoare. 


€) Adesea, circuitul din fig. 18.30, a este acţionat cu condensatorul C, în locul rezistorului 
Ra Care este amplificarea de tensiune în acest caz? Ce funcţie matematică realizează acest 


circuit ? 
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RĂSPUNSUL  STAŢIONAR ŞI TRAN- 
ZITORIU AL  AMPLIFICATORULUI 
CU REACȚIE. LOCUL RĂDĂCINILOR 
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Răspunsul stafionar şi tranzitoriu ai am- 
plificatorului cu reacție. Locul rădăcinilor 


19.1. PROBLEMA STABILITĂȚII 


Avantajele aplicării reacției unui amplificator cu tranzistoare au fost 
discutate în detaliu în cap. 18. Totuși problema instabilității, care a fost 
atinsă numai tangenţial, constituie o limitare fundamentală a valorii 
reacției ce poate fi aplicată unui circuit dat. În acest capitol se examinează 
pe larg această problemă, și alte două probieme de proiectare strîns înru- 
dite : 

— cum să se obțină un răspuns în frecvență fără vírfuri rezonante ; 

—- cum să se obțină timpi de creştere mici ai fronturilor, fără supra- 
creşteri. 

Problema instabilității circuitelor cu reacție apare atunci cînd în rețea 
sînt prezente elemente de stocare a energiei. Deci, complexitatea reţelei 
va impune din nou folosirea calculatoarelor ca mijloc de calcul al polilor 
și zexourilor de tipul celor discutate în cap. 15, pentru a verifica proiectarea 
amplifieatorului cu reacţie. Totuşi, şi aici, ca și în cap. 15; calculatorul nu 
reuşeşte să ofere un tablou complet al proiectării făcute ; de aceea, este 
necesar să se analizeze în detaliu două procedte de sinteză a amplifica- 
toarelor cu reacţie, şi anume locul rădăcinilor şi diagramele lui Bode. 

Pentru a înţelege problema stabilităţii studiază localizarea îrecven- 
telor naturale ale amplificării cîtorva amplificatoare cu reacţie, în funcție 
de valoarea reacției la frecvenţe mijlocii. În acest capitol se presupune că, 
la frecvenţe mijlocii reacția este negativă. De asemenea, pentru a 
simplifica discuţia, se presupune, în acest paragraf introductiv, că avem 
la dispoziţie un amplificator de bază şi un atenuator de precizie cu funcții 
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de transfer independente. Aceasta, înseamnă că, pentru moment, discuţia se 
întoarce la s*hema-bloe simplă introdusă în $ 18.]. 

Se presupune, mai întîi, că amplificatorul de bază din fig. 19.1 are un 
singur pol s = s, plasat pe semiaxa reală negativă (s, este negativ) : 


a(s) = (19.1) 


Amplificorar 
de borð 


Afenuofor de 
precizie 


Fig. 19.1. Schema-bloc a unui amplificator cu reacţie nod-nod. 


unde a, este valoarea la frecvențe medii a lui a(s). Dacă se presupune că 
atenuatorul de precizie este pur rezistiv, funcția lui de transfer esteinde- 
pendentă de frecvență : 


F8) = fo (19.2) 


Pe această bază, funcția de transfer globală (pe buclă închisă) a ampli- 
ficatorului cu reacție este : 


4) = (19.3) 


PR PERIE ANN. MR (19.4) 
1 + aofo — 8/8a să 


Funcţia de transfer a amplificării A(s) are un pol la : 


s = 34 + af). (19.5) 


Deoarece se presupune că la frecvențe mijlocii reacţia este negativă, 
af, trebuie să fie pozitiv. 
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Deci nu este posibil să se mute polul Túi A(s) în semiplanul drept 
oricare ar fi valoarea transmisiei pe buclă la frecvențe mijlocii a,f,. De 
fapt, polul lui A(s) rămîne pe semiaxa negativă reală şi se deplasează spre 
stinga, îndepărtindu-se de origine, pe măsură ce crește reacţia negativă. 
Se reamintește că un circuit cu poli în semiplanul sting este stabil, în sensul 
că văspunsul la impuls constă numai din forme de undă exponenţiale scă-- 
zătoare (cu exponent negativ). 


j 
81 7 10 100 
w 3 


Fig. 19.2. Amplificarea pe buclă inchisă funcţie de o pentru 
un sistem cu un pol. 


Din ecuaţia, (19.4) se mai observă că reacția a, crescut frecvența limită. 
superioară, prin factorul 1-+a,f, şi a scăzut amplificarea la frecvenţe medii 
prin același factor. Aceste efecte sint ilustrate în fig. 19.2, în care modului 
amplificării pe buclă închisă |A (ja)! a fost reprezentat pentru diverse 
valori ale transmisiei pe buclă a,f,. Se trage concluzia că, pentiu acest caz. 
simplu, produsul între amplificarea în bandă și lărgimea benzii, adesea 
denumit produs amplificare-bandă, rămîne constant, deși valoarea reacției 
se schimbă. Datorită acestei relaţii simple între amplificare și bandă, și 
datorită stabilităţii inerente a circuitelor cu reacţie cu un singur pol, 
amplificatoarele cu reacţie sînt; adesea stabilizate prin această metodă. 
Concret, ele sînt stabilizate prin adăugarea unei capacităţi de valoare 
mare la amplificatorul de bază, pentru a crea un pol dominant. Această. 
metodă de stabilizare va fi discutată în detaliu în $ 19 

În al doilea rînd, se reamintește că funcţia de desensibilizarea reacției 
este efectivă numai atunci cînd transmisia pe buclă este mare. Deci, în 
exemplul prezent, atunci cînd frecvenţa, este mai mare decit o = Î8a 
amplificarea amplificatorului de bază descrește (v. relaţia 19.1 sau fig. 
19.2), astfel încît desensibilizarea trebuie să scadă, 


12 — e. 587 
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Se consideră, în continuare, un amplificator de bază cu doi poli la 
s = S, şi $ = $, şi se presupune că polii se află pe semiaxa negativă reală, 
(deci s, și s, sînt numere reale negative) : 


4 = Se . (19.6) 
A sfs) (1 = s/s) 1+ as ass? 


a(s) = 
Se găseşte acum că amplificarea cu buclă închisă, presupunind reacția 
rezistivă, este : 


A(s) = (19.7) 


(+ af) + as + ass? 
Din numitorul relației (19.7), se găsește că polii lui A(s) se află pe semi- 

axa reală negativă pentru af, mai mie decit (a2/4a2) — 1. Pentru tofo 

mai mare decît această valoare, A(s) are o pereche de poli complecși. 


b 


Fig. 19.3. Locul frecvențelor naturale s, și są ale lui A (s) cind 
a, f, creşte de la zero în ecuaţiile 19.7 și 19.8 (a) și inter- 
pretarea geometrică a lui Q (b). 


O cale convenabilă de a reprezenta grafic această situație este de a 
trasa locul rădăcinilor, localizarea în planul s a polilor lui A(s), pentru va- 
lori crescătoare ale reacției Ja frecvențe mijlocii, adică creseînd valoa- 


rea lui af. 
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Pentru a face o diferenţiere clară între reprezentarea polilor amplifi- 
catorului de bază și /sau ai rețelei de reacţie și polii amplificatorului cu 
reacție complet, se notează -polii lui a(s) sau a(s)f(s) prin indici literali 
Sas Sp Ses iar polii lui A(s) prin indici numerici, 81,82,83. Fig. 19.3, a repre- 
zintă locul rădăcinilor s,, $, adică polii lui A(s) din relația (19.7). 

Localizarea polilor poate fi rescrisă în funcţie de Q—ul circuitului prin: 
modificarea ecuaţiei (19.7): 


A, 


A (0) >> A (19.8) 
1 + (1/0) (8/0) + (8/9)? 
wde 
LA (19.9) 
a; 


(19.10); 


Interpretările geometrice ale lui Q şi œ, sînt date în fig. 19.3, b. Se 
observă că, pentru acest exemplu cu doi poli, polii lui A(s) se află întot- 
deauna în semiplanul stîng ; deci, nici de data aceasta, amplificatorul nu. 
poate fi făcut instabil, oricare ar fi valoarea pozitivă a transmisiei pe buclă. 
ia frecvenţe mijlocii. Totuși, dacă transmisia pe buclă este suficient de 
mare pentru a-l face pe Q mult mai mare decît unitatea, amplificatorul va 
avea un răspuns In frecvență cu un vîrf important, iar răspunsul la semna- 
lul treaptă va fi marcat de o oscilație amortizată. Acest fapt este arătat 
în fig. 19.4, în care s-au reprezentat răspunsurile în frecvență normalizată 
şi Tansa la semnal-treaptă al amplificatorului pentru diverse valori 
ale lui Q. 

Ca un al treilea exemplu, se va considera cazul în care amplificatorul de 
bază are trei poli pe semiaxa negativă reală : 


= ee a911) 
(1 — 8/84) (1 — sis) (1 — 8/8.) 


Pentru f(s) = f, se obține : 


Ais) = ai e (19.12) 
Ca) as + ap i age? 
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Această funcţie are intotdeauna un pol real, dar pentru valori suficient; 
de mari ale lui a,f,, ceilalţi doi poli părăsesc axa reală pentru a forma o 
pereche complexă. În plus, pentru valori suficient de mari ale lui 1 + Qoos 
această pereche complexă se deplasează în partea din dreapta a planului 
complex. Deci, amplificatorul devine instabil, în sensul că răspunsul la 
„semnal-treaptă este dominat de forme de undă exponenţiale crescătoare. 

Locul polilor, tipic pentru ecuaţia (19.12) este prezentat în fig. 19. 
Răspunsul în domeniul frecvenţei și răspunsul la semnal-treaptă al ampli- 
ficatorului poate fi prefigurat într-o oarecare măsură pornind de la va- 
loarea Q-ului perechii de poli complecși. Polul real tinde să uiveleze atit 
cocoașa răspunsului în frecvenţă, cit și oscilaţiile ce apar în răspunsul la 
ssemnal-treaptă , care ar avea tendinţa să apară datorită perechii complexe, 
Acest luciu se va discuta în detaliu în $ 19.2.3. 


= 


pas 


lAlju)/Aol 


Gi 


o 


-20° 
J 
-780° 


Fig. 19.4. Răspunsul normalizat al unui amplificator ideal 
cu reacție, cu doi poli : 


a — răspunsul în frecventă; b — răspunsul normalizat Ja” semnal-treaptă 
pentru Q = 0.707; e — supraoresterea procentuală în functie. de. B/apentru 
o pereche complexa de poli s, și s = = a 4 JB. 


Din aceste trei exemple simple trebuie reținut că valoarea transmisiei 
pe buclă, în bandă, a, f, poate influența serios localizarea frecvenţelor 
naturale ale lui A(s) deci stabilitatea, răspunsul în frecvență și răspunsul 


Suprocreșferea procentuală 


25 


29 


a 


3 


10 


0=0707 
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c 
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tranzitoriu al amplificatoarelor cu reacţie. O problemă importantă în 
proiectarea amplificatoarelor cu reacţie este de a alege un amplificator 
de bază şi o reţea de reacție adecvate, pentru a obţine în același timp şi o 
transmisie pe buclă mare (deci o desensibilizare bună) și un răspuns în 
frecvenţă și un răspuns tranzitoriu aceeptabile. 


Fig. 19.5. Locul rădăcinilor s se şi są ale lui A(s) pentru a, fo 
crescind de la zero. Se arată de asemenea localizările polilor 
pentru patru valori particulare ale lui oofo. 


Există două metode principale de analiză prin care se abordează cu 
succes această problemă. Una dintre ele se concentrează asupra localizării 
frecvenţelor naturale ale lui A(s) în planul complex — aceasta, fiind me- 
toda locului rădăcinilor (aceeași tehnică utilizată în acest paragraf pentru æ 
introduce problema stabilităţii). Această metodă va fi discutată în amă- 
nunt în restul capitolului. A doua metodă, bazată numai pe răspunsul 
staționar sinusoidal al amplificatorului, a(jo), va fi discutată în cap. 20. 


19.2. CALCULUL LOCULUI RĂDĂCINILOR 


Ideea esenţială a metodei locului rădăcinilor este de a trasa drumul pe 
care îl străbat frecvențele naturale, adică polii lui A(s), în funcţie de trans- 
misia pe buclă la frecvențe medii a.f, Pe baza acestui loc, se determină 
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transmisia pe buclă maximă posibilă, câre mai menţine un răspuns în 
frecvență sau tranzitoriu rezonabile” Dacă această valoare a lui af, nu 
produce o desensibilizare suficientă, se pot adăuga rețele compensatoare 
care alterează localizarea polilor lui af. Aceasta se adaugă fie amplifi- 
caorului de bază, fie reţelei de reacţie pentru a schimba forma locului. 
Cu o compensare adecvată se pot obţine atît desensibilizarea dorită, cît şi 
o localizare adecvată a polilor lui A(s), pentru un răspuns bun în frecvență și 
tranzitoriu. 


19.2.1. Construcția aproximativă a locului rădăcinilor 


După cum s-a văzut în cap. 15, este o chestiune relativ simplă să se 
găsească polii unui amplificator folosind calculatorul numeric. Deci, se 
pot calcula cu uşurinţă polii lui A(s) pentru un amplificator de bază dat 
și pentru cîteva valori ale funcției de reacţie f. Din păcate, aceste calcule 
nu dau o imagine suficient de clară pentru a obține o proiectare adecvată, 
în special atunci cînd este necesară intrcducerea unei reţele de compen- 
sare pentru îmbunătăţirea performanțelor. 

Este, deci, important să se găsească un număr oarecare de reguli pentru 
schițarea aproximativă a locului rădăcinilor, cu scopul de a facilita pro- 
cesul de proiectare. 

Deşi există multe reguli pentru formarea locului aproximativ W, urmă- 
toarele cinei reguli vor fi deosebit de utile pentru amplificatoarele cu reacție 
cu tranzistoare 

1. Începutul și sfîrşitul locului : pentru valori crescătoare ale valorii 
reacției în bandă, locul fiecărui pol al lui A(s) începe dintr-un pol al lui af 
şi se sfârșește într-un zero al lui af. 

Dacă se exprimă transmisia pe buclă 


af = a,f.gts), (19.13) 


unde g(s) este un raport de polinoame egal cu unitatea pentru frecvențe 
din bandă, atunci : 


2 045) s 4 
OEE TT (9.14) 


Pentru valori finite, nenule ale lui a,f,, polii lui A(s) apar numai acolo 
unde a,f,9(s) = — 1. Dacă a,f, este foarte mic, atunci pentru un pol al lui 


V. bibliografia [19.1]. 
2: Dacă se doreşte, argumentele de plauzibilitate urmind fiecare din aceste reguli pot fi omise 
într-un curs introductiv, fără a se pierde continuitatea. 
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A(s), funcţia g(s) trebuie să fie mult mai mare decit unu, adică în apro- 
pierea unui pol al lui g(s) și deci al lui af. Reciproc, dacă a, f, este foarte 
mare, atunci, pentıu un pol al lui A(s), funcția g(s) trebuie să fie mult mai 
mică decit unu, deci foarte aproape de un zero al lui af. Deci, se poate spune 


Jo 
—oo r 
* sa K4 sb 
a 
Jo 
SI 
—— sr 
w 
72 
2 s i ta că 
O Fig. 19.6. Locul lui $ și sẹ pe axa reală 
sa a pentru valori crescătoare ale lui af 
c Și 
fi 
LI. 
257 pa 
ù K4 
Je 
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că pentru valori crescătoare ale valorii reacției în bar-dă, adică, crescîind 
asf, locul fiecărui pol al lui A(s) pleacă de Ja un pol al lui af și se termină 
pe un zero al lui af. Dacă af are mai mulți poli decît zerouri, anumite 1ra- 
muri ale locului se vor termina pe zerourile de la infinit (se observă că 
polii lui a(s) apar de asemenea în g(s), ca în 1elația 19.13). Deci, aşa cum 
s-a arătat mai us, atît timp cît 0<a,f,< %0, A(8) nu are aceeaşi poli ca 
als). Totuşi, atunci cînd f=0, A(s) are drept poli chiar polii lui a(s). 
Mai mult, dacă f,= co, polii lui A(s) sînt zerourile Jui f(s). i 

Ca un exemplu simplu, se consideră cazul reprezentat, în fig. 19.6 a 
unde amplificatorul de bază are un zero s, şi un pol s, iar rețeaua de reacție 
are un zero s, şi un pol sa. Pentru f, = 0, rezultă din ecuația (19.14) că 
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polii și zerourile lui A(s), cum se arată în fig. 19,6, b sînt identici cu polii 
și zerourile lui als). Pentru afa finit, A(s) este în continuare zero cind a(s) 
este zero (c. relaţia 19.14). Totuşi, A(s) nu mai are polii lui a(s). Pentru 
ofo mic, se ştie din discuţia precedentă că polii lui A(s) vor fi apropiați de 
So ȘI £a, ca în fig. 19.6,c. (Faptul că ei se află pe axa reală între 8 Și 8 este 
explicat de regula 2 de mai jos.) Polii și zerourile lui A(s), pentru aofa de 
valoare mare şi aofo infinit, sînt; de asemenea arătaţi în figură. 

2. Localizarea locului pe axa reală : locul polilor lui A(s) include toale 
porțiunile de pe awa reală, situate la stînga unui număr impar de poli și 
zerouri din semiplanul sting. 

Acele părţi ale locului polilor lui A(s) care se află pe axa reală se pot 
localiza cu ușurință. Din relaţia (19.3) 


4 (na U 19.15) 
40) = Tae) iii 


Deci, pentru a avea un pol al Iui A(s) trebnie ca l1+af să fie zero; 
atunci af este egal cu —1. Pe axa reală, s este real; deci a(s)](s) trebuie să 
fie real, deoarece un polinom cu coeficienţi reali și variabilă reală poate 
avea numai valori reale. Mai mult, se poate modifica aofo astfel încît af, 
pe axa reală, să fie unitar. În felul acesta, singura chestiune care se mai 
pune este : care segmente de pe axa reală corespund lui iaf = t. 


xY - | 

Fig. 19.7. Calculul locului pe axa reală | 
pe baza polilor și zerourilor lui af. Pe j. e 

%4% C & 8 sa | 

| 

| 

4 | 


Se consideră exemplul din fig. 19.7. Într-un punct A, contribuţiile 
polilor şi zerourilor reali sînt zero. (Contribuţia perechilor complex conju- 
gate se anulează în orice punct de pe axa reală deoarece af este real). 
Deci, pentru această valoare a lui s faza lui af este zero. 
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Pentru un punct B, care se află între s, şi S, jaf =x. Pentru un punct 
între s, Și Se |af=0. Generalizînd aceste exemple și faptul că polii lui A(s) se 


deplasează continuu pe măsură ce aofo crește, se obţine regula : locul polilor 
lui A(s) include toate segmentele axei reale care au la dreapta un număr 
impar de poli și zerouri ai lui af. 


jo 


r] —o—o—o— T 


Fig. 19.8. Locul rădăcinilor pe axa reală pentru un am- 
plificator cu reacție cu trei etaje. 


Se observă că, pentru a simplifica regula, se ignoră zerourile din 

semiplanul drept. Pentru a arăta de ce este posibilă această simplificare, 
se examinează cazul reacției negative rezistive aplicate unei cascade de 
trei etaje cu emitor comun, cu cuplaj direct. Fără reacție, un astfel de 
amplificator va avea șase poli în semiplanul stîng și trei zerouri în semi- 
planul drept, cum e reprezentat în fig. 19.8. Dacă se aplică reacția negativă, 
atunci, prin definiţie, a,f, este pozitiv. Dar pentru acest amplificator, af, 
este răspunsul pentru s=0, care reprezintă răspunsul în curent continuu. 
Rezultă din ecuaţia (19.15) că pentru orice valoare permisă a lui af, A4(0) 
trebuie să fie real și finit, adică A(s) nu poate avea un pol la s=0. 
Deci locul polilor lui A(s) pe axa reală nu inccude originea (fig. 19.8). Acest 
rezultat este același cu cel care s-ar fi obţinut; dacă s-ar fi aplicat regula 2 
numai semiplanului stîng. Procedeul este corect deoarece, fiecare zero 
din semiplanul drept al lui af schimbă semnul lui aofg, dar regula 2 include, 
deja, informaţia referitoare Ja semnul lui a,f,. 

3. Formarea perechilor complexe: woare segmentele locului de pe semi- 
aza reală, înire perechi de poli (sau poli şi zerouri) ai lui af, trebuie să se 
ramifice înir-un anumit punct de „despărțire”, sub unghiuri drepte și să 
formeze perechi de poli complex conjugaţi. 

Fig. 19.6 este o ilustrare interesantă a regulii 2. Pentru acest caz, re- 
gula 2 spune că locul polilor lui A(s) trebuie să se afle numai între sei $, și 
între s, și sa, ca în fig. 19.6,c. Dar, se știe din regula 1 că, pentru ao, fo de 
valoare mică, unul dintre polii lui A(s) este apropiat de s, iar celălalt 
aproape de s,. Similar, pentru af, de valoare mare, un pol al lui A(s) se 
apropie de s,, iar celălalt de s, Pentru a se mișca în mod continuu de la 
Ss şi Sa către s, şi s;, şi fără a încălca în același timp condiția locului pe axa 


reală, polii lui A(s) trebuie să părăsească axa reală și să formeze o pereche ` 


complex conjugată (v. fig. 19.9). 
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4. Distanţa medie faţă de axa imaginară : pentru o reacţie rezistivă globală 
aplicată unui amplificator cu mai mulţi poli, distanța medie a polilor lui 
A(8) de ta axa j va rămâne constantă pentru valori crescătoare ale lui asa. 
Relaţia (19.12) ilustrează acest fapt. Se reamintește din ecuația (15.33) că: 


x Qy 
Sa = — Es. (19.16) 
4 


__Deoarece toți polii complecși apar în perechi conjugate, partea ima- 
ginară a oricărei perechi complexe se va anula în această însumare, astfel 
încît ecuaţia (19.16) poate fi rescrisă ca: 


mo = — ŞI Re (5). (19.17) 


a, 


Se va y dea că, pentru amplificatoarele cu mai mulți poli, avind 
reacție rezistivă, cei doi coeficienți ai termenilor de putere maxim; i 
polinomului de la numitorul lui A(s) nu sînt funcţie de valoarea transmis 


Fig. 19.9. Locul complet al rădăcinilor 
lui A(s) pentru af dat de fig. 19.6, a. 


pe buclă la frecvenţe mijlocii a,f,. Deci, pentru aceste amplificatoare, suma 
polilor (san suma părţilor reale ale polilor) lui A(s) va rămîne constantă 
pe măsură ce a.f, se schimbă. De obicei, este mai uşor să se privească această 
condiție ca distanța medie față de axa j. Deci, se divid ambii membri ai 
relaţiei (19.17) prin n, numărul de poli ai lui af : 


— Res, ; A 
—— = distanţa medie a polilor față de axa j. 


na, 


n 


Așadar, dacă n, a, şi a, nu se schimbă, distanța, medie a polilor lui 
A(s) faţă de axa j (sau „centrul de greutate” al polilor) va fi constantă. 


18819. RĂSPUNSUL STAȚIONAR ȘI TRANZITORIU AL AMPLIFICATORULUI CU REACȚIE 


Rezultă din regula 1 că această distanță medie trebuie să fie aceeași ca 
distanța medie a polilor lui af față de axa j 

5. Invariaţia polilor de valoare mare ai lui A(s) : dacă freovenţele na 
turale ale circuitului echivalent la semnal mic al circuitului af sînt puternic 
separate , la Jrecvenţe: mijlocii și înalte, polii mai îndepărtați ai lui A(s) 
vor rămîne aproape neschimbaţi, peniru vatori moderate ale rearției. 

Se consideră «f(s) în care polii sînt puternic separați și zerourile sint; 
mult mai îndepărtate de origine decit polii. Deoarece, în acest; caz, af va 
scădea, rapid sub frecvența limită superioară, af va fi invariabil mai mie 
decit unitatea pentru valorile lui s comparabile în mărime cu valorile poli- 
lor de înaltă frecvență, 

Deci, în domeniul înaltei frecvenţe, reacţia are un efect neglijabil 
asupra, dinamicii sistemului şi A(s) se apropie de a(s). 

În consecință, polii îndepărtați ai lui A(s) sînt apropiaţi de polii lui 
a(s), indiferent de valoarea reacției la mijlocul benzii. 

Se vor ilustra cele arătate printr-un exemplu. Se presupune că funcţia 
de transfer a circuitului echivalent la semnal mie al circuitului a, la frec- 
vențe medii și înalte, are poli separați. De exemplu, se presupune că are 
trei poli identici la s = — 1 și al patrulea este de o mie de ori mai mare, 
pe axa reală, la s= —1000. 

Deci : 


)= E 
aa) $ + 1000) 


0,001 si + 1,003 s3 $ 3,003 52 $ 3,001 s £ 
Pentru reacție rezistivă, f = fẹ, astfel că : 


PECES Se SPER, Pe Pe e 
l1+af 0,001 st + 1,003 s? + 3,003 s? + 3,001 s+(1- 


A(s æ 
ăi cal) 


Polii lui A(s) apar pentru acele valori ale lui s care fac numitorul (D) 
să tindă către zero. Deci, pentru a găsi cît de departe des = —1 şi de 
= —1000 s-au mutat polii lui A(s) pentru af, egal cu 100, de exemplu, se 
examinează D pentru s=—1 și s= —1000. 

Pentru s = — 1, numitorul este egal cu: 


D = 0,001 — 1,003 + 3,003 — 3,001. + (1-tasf,). 


Pentru af, = 100, D = 100 şi este deci necesară o schimbare majoră 
pentru a produce D=0. În mod concret, s trebuie făcut —5,6ă sau 1,32 +j 4,0 
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pentru a aduce din nou pe D la valoarea zero, Deci cei trei poli ai lui A(s) 
din regiunea frecvențelor joase se află la o distanță considerabilă de s= —1, 
polii de joasă frecvenţă ai lui a. 

Pe de altă parte, pentru s := — 1000 


D = 10° — 1,003 X 10° + 3,093 x 10% — 3,001 x 10° + (1 + a, f,). 


Pentru 4,f,=100, D este din nou egal cu 100, daro foarte mică 
modificare a lui s (o parte la un milion) îl aduce pe D la valoarea 
zero, deoarece a,fa nu este un termen dominant în acest domeniu de frec- 
vență. Deci, polul de înaltă frecvență rămîne foarte aproape de s= —1000, 
polul de înaltă frecvență al lui a. 
or rezuma mai jos cele cinci reguli de bază pentru formarea locului 
rădăcinilor : 

1. Începutul și sfârșitul locului : pentru valori crescătoare ale reacției Ja 
frecvențe mijlocii, locul fiecărui pol al mi A(s) începe dintr-un pol al lui 
af și se termină într-un zero al lui af. 

2. Localizarea locului pe axa reală : locul polilor lui A(s) include toate 
porțiunile axei reale care se află la stînga unui număr impar de poli și 
zerouri ai lui af, din semiplanul stîng. 

3. Formarea unci perechi de poli complecși : toate segmentele locului de 
pe axa reală prezintă un punct de desprindere în două ramuri sub un unghi 
drept, pentru a forma, perechi complex-conjugate. 

4. Distanţa medie de la aza imaginară : pentru reacție rezistivă aplicată. 
unui amplificator cu mai mulţi poli, distanța medie a polilor lui: A(s) de 
la axa imaginară j va rămîne constantă pe măsură ca aj, creşte. 

3. Invarianja polilor de valoare mare ai lui A(s) într-un set de poli pu- 
ternie separați: dacă frecvențele naturale ale circuitului echivalent la 
semnal mic al lui af la frecvențe medii și înalte, sînt puternic separate, 
polii mai înalţi corespunzători setului de frecvenţe naturale, separate, ale 
lui A(s) vor rămâne aproape neschimbaţi pentru valori medii ale reacției 
aplicate. 


19.2.2, Exemple de calcul al locului rădăcinilor 


Pentru a ilustra modul de calcul al locului rădăcinilor, se examinează 
stabilitatea unui amplificator cu reacție de tip nod-nod, cu trei et 
ca în fig. 19.10, a. Pentru simplitate se foloseşte circuitul amplificatorului 
de bază din $ 16.1 și $ 18.3.3. Se impune proiectarea unei reţele de reacţ! 
care să facă posibilă, obţinerea în același timp a unei transmisii pe buclă 
mari (deci, o desensibilizare mare) şi un răspuns acceptabil al amplifica- 
torului. 

Trebuie să rămînă clar din discuţia precedentă, în special din § 19.1.1 că,- 
aspectele legate de analiza şi proiectarea amplificatorului cu reacție la 
frecvenţe înalte și la frecvențe joase pot fi considerate separat. Aşadar, 
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în discuţia de faţă se va considera numai problema stabilității la înaltă 
frecvență. Desigur, problema stabilității la joasă frecvență poate fi la fel 
de dificilă ca problema stabilităţii la înaltă frecvență. Deoarece metoda 
de analiză este identică, se va discuta aici numai ultima problemă. 

Pe baza discuţiei din $ 18.3, se pot desena circuitele a și f la frecvențe 
medii şi înalte, pentru amplificatorul din fig. 19.10, a. Aceste circuite sint 
arătate în fig. 19.10, b şi c. Se reamintește din $ 18.3.3 că (ignorind problema 
stabilităţii), se poate folosi o rezistență de 5000 Q pentru reacţie, în scopul 
de a se obţine o desensibilizare egală cu 71. Deoarece R, = 50 Q și R, = 
= 100 Q, e clar că pentru această desensibilizare (sau mai mică), R, poate 
fi neglijat în fig. 19.10,b comparat cu R, sau R,. Dacă se face această pre- 
“supunere, circuitul a devine identic cu ampiificatorul cu 3 etaje din 
§ 16.1.2 (v. fig. 16.2), deci are frecvențele naturale (în unităţi de ns ui 


sa = — 0,0251 
3, = — 0,0943 
s, = — 0,409 
sa = — 9,55 
8, = — 18,22 
s, = — 28,56. 


Amplificatorul are de asemenea, trei zerouri în semiplanul drept ; ca și 
în cap. 16, acestea sînt atit de îndepărtate, încît nu joacă nici un rol în 
discuţia de față. 

Acum, se poate schiţa locul rădăcinilor pentru acest amplificator. Se 
ştie din $ 19.2.1 că locul polilor lui A(s) începe din polii lui a(s) specificaţi 
mai sus. Pe axa reală, locul există numai între s, și Sẹ între s, și sa și între 
$, Și 8, De asemenea, distanța medie la axa j a polilor lui A(s) va fi conform 
ecuaţiei (19.18): 


Res) 
n 


= — 94801. 


Totuşi, deoarece polii lui a(s) sînt atât de puternic separați, se iau în 
consideraţie regula 5 şi regula 1; pentru o reacţie nu prea mare, cei trei 
poli superiori ai lui A(s) vor rămîne apropiaţi de poziţiile s,, s, și s, date 
anterior. Deci se poate modifica regula 4 și relaţia (19.18) pentru a justifica 
faptul că distanța medie a celor trei poli inferiori ai lui A(s) va rămîne ne- 
:schimbată în raport cu axa j. Deci: 


Bat spot 3e __— 0528 _ das ns-i 
Z 220; j 


3 3 
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òi 


G 
b yht t 
= 
r 
sH [| a 


_ Fig. 19.10. Amplificator cu reacție cu trei etaje (din $ 16.1 şi 1 
a — amplificator cu reactie cu trei etaje (nod-noc): b — circuitul a presupunină Rza > > ii 
Valorile elementelor sint: 


e = cireuitat 7. 


k Tritatea de masură |o on 7 

[i S son ae o Li a i ia 
; Te | Kiloohmi | o0 0,025 

| Ta | Kiloohmi | 05 | 0,25 

i Im | ms 200 | 400 

| Er picofarazi | 45 | %9 

| Ca | picofarazi | a 2 

| Ri | kiloohmi | 0,2 >R, 

l Re = 50 | ohmi i 

i Ri = 100 | ohmi 
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Pe această bază, reprezentarea, locului rădăcinilor pentru cei trei poli 
inferiori ai lui A(s) va arăta ca în fig. 19.5. Polul £, porneşte de la s, = 
se deplasează la stinga, în timp ce $, şi $, pornesc de la 
S, = — 0,094 și se deplasează unul către altul. După ce 
și s formează o pereche complexă, ei se vor deplasa către dreapta pentru 
a păstra constantă distanța medie la axa imaginară, egală cu —0,176. 
Eventual, ei se deplasează în semiplanul drept, iar ampliticatorul devine 
instabil. 

Se va determina în continuare valoarea desensibilizării care poate fi 
“obţinută, menținind un răspuns în frecvenţă acceptabil. Folosind numai 
cei trei poli inferiori, se găsește : 


(19.19 a) 


i BN (19.19 b 
516s- 9,67 x 1074 è 


Deci 

do (9,67 X 107 F- s EIERS. 

Igaf sè $ 0,5288? F 0,05168 | (9,67 x 107?) (1 + a fa) 
(19.20) 


As) = 


Presupunem că se acceptă o uşoară cocoașă în răspunsul în frecvență. 
Atunci, conform fig. 19.3, a și 19.4 a, perechea complexă poate fi localizată 
la +60 faţă de origine (Q = 1): 


A(s) = (19.21 a) 


(19.21 b) 


Zs? (2a F y) $ 2as (20 F Y) — 


Avem acum trei necunoscute : localizările polilor e şi y, și transmisia 
pe buclă la frecvențe medii a,f,. Ele pot fi determinate prin identificarea 
„coeficienţilor în relația (19.20) între relațiile (19.20) şi (19.21 b) : 


—(2a+y) = 0,528 (19.22) 
2a(2a+y) = 0,0516 (19.23) 
—Aaty = (9,67 X10 4) (L-4-aafo) (19.24) 
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= — 040816. L L 0,049 n-i 
210,528) bati 


Pentru a determina pe y, se înlocuieşte œ în ecuația (19.22) : 
y = — 0,528—2(—0,049) = — 0,43 ns. 


Acum, din relația (19.21 a), cei trei poli inferiori ai lui A(s) vor fi (în ns”i 


sı = — 0,049 + j 0,085 (19.25 a) 
S2 = — 0,049 — j 0,085 
83 = — 0,43. (19.25 c) 


Se determină acum transmisia pe buclă æf, Din ecuaţia (19.24): 
9,67 x 104 (1 + af) = — 4a?y = 
= — 4( — 0,049)?( — 0,43) = 4,14 x 1073, 
Deci : 
1ta fs = 4,3 
af, = 3,3. 


Valoarea, rezistenței de reacţie poate fi determinată dacă se ţine cont 
de valoarea lui 4,= —354 KQ din $ 18.3.3 : 


3,3 3,3 

G, = -h= — a — D= 0,93 x 102m8 

= = FA Za PX 
R, = 104 kO. 


Răspunsul la frecvență al amplificatorului va fi controlat în primul 
rînd de perechea de poli complecși, astfel că lărgimea de bandă poate fi 
estimată cu ajutorul fig. 19.3 şi 19.4. 

Constanta de normalizare ùo, va îi acum, 


cp = [(0,049) +- (0,085)2] 1/2 = 0,098 ns”: 


13 — e. 582 
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iar Q este unitar. Aşadar va exista o ușoară cocoașă a răspunsului în frec- 
venţă, iar frecvenţa limită superioară va fi puţin mai mare decît w, în 
mod concret, œ, va fi de aproximativ 120 Mrad/s. 

În concluzie, maximum de desensibilizare ce se poate obţine cu o 
reacţie rezistivă, menţinind un răspuns relativ plat, este egală cu 4,3, 
valoare mult inferioară celei impuse, egală cu 70. Cititorul poate verifica 
faptul că pentru orice valoare a desensibilizării mai mare decit 28,2, ampli- 
Bolon este instabil, adică, are poli în semiplanul drept (v. problema 

.19.1). 

Pentru a verifica aceste rezultate, s-au calculat frecvențele naturale ale 
amplificatorului complet, cu reacție (fig. 19.10, a), cu ajutorul calculatoru- 
iui, pentru valori ale lui G, în jurul valorii stabilite mai sus. 


Tabelul 19.1 


Polii ealeulați pe caleulator ai lui A(s) pentru valori variabile ale reacției rezistive (unitățile 
de măsură ns —?) 


% | S5 i % 

—0,412 | —18,22 | —28,56 
—0,417 | —18,22 | —28,56 
—0,424 —28,56 
—0,435 | —28,56 
—0,504 | —18,22 | —28,56 


Rezultatele sînt prezentate în tabelul 19.1 și fig. 19.11. Concordanţa 
între localizarea pentru G, = 0,0093 mS (relaţia 19.25) şi rezultatul dat de 
calculator, este excelentă, astfel că anumite aproximaţii sînt permise, mai 
ales cea, referitoare la neglijarea celor trei poli superiori (cel puţin în acest 
caz). 


19.2.3. Criterii pentru un răspuns acceptabil 


Din exemplul precedent, reiese clar că valoarea reacției af, ce poate fi 
aplicată ampliricatorului are un efect important asupra localizării polilor 
lui A(s). De exemplu, observați fig. 19.1]. În acest moment este posibil 
să se controleze polii lui A(s), dar apar probleme noi: 

— ce înseamnă „un răspuns satisfăcător” în frecvență sau la semnal 
treaptă al amplificatorului ; 

— care sînt restricţiile pe care le impune polilor lui A(s), acest răspuns 
satisfăcător. 

Criteriile pentru răspuns satisfăcător” în frecvență depind mai ales 
de aplicaţie. De exemplu, pentru un amplificator de osciloscop, un răspuns 
la semnal treaptă prezentind supracreşteri, nu este acceptabil. Pe de altă 
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iti i ică ră lia 

arte, pentru amplificatoare audio, o mică supracreștere în răspunsul! , 
Domnul treaptă, este permisă. Pentru multe servo-amplificatoare este per- 
misă o supracreştere substanţială și, de asemenea, o cocoaşă în răspunsul 
în frecvență, cu scopul de a obține un timp rapid de răspuns la semnat 


treaptă. 
A Ja 
N 
N 02 
N 
All 
7 61 
v X 
N 
-45 -04 -48 -02 [-o ` 
pe — Lă 
e 5 | w10 
7 
P 
A 4-01 
Kà 
T 
/ 
7 -42 
/ : 
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Fig. 19.11. Locul rădăcinilor pentru cei trei poli inferiori ai lui A(s) ai ampliticatorului 
din fig. 19.10, obținuți prin calcularea polilor lui A(s) pentru diverse valori ale rezi tenței 
de reactie Ry (+. tabelul 19.1). Pozițiile polilor indicaţi sint impuse de Gy = 0,0093 mS. Unitatea 

S de măsură este ns-A. 


Localizarea polului (şi a zeroului) unui amplificator determină în mod 
unic (cu excepţia unei constate) răspunsul tranzitoriu și în „frecvenţă. 
Din păcate, relația între localizarea polilor și răspunsul amplificatorului 
este de multe ori complicată. Se ştie, totuși, că dacă amplificatorul are o 
pereche de poli complecși, este posibil ca răspunsul tranzitoriu să fie 
oscilant, iar răspunsul în frecvență să aibă un vîrf în dreptul frecvenței de 
oscilație. În mod specific, pentru o singură pereche de poli complecși cu Q 
mai mare decît 0,5 va exista o supracreștere şi o oscilație în răspunsul la 
semnal treaptă şi respectiv, o cocoaşă în domeniul frecvenței (v. fig. 19.4). 

Se va vedea în paragraful următor că, printr-o compensare adecvată, 
este posibil să se deplaseze un pol real al lui A(s) în așa fel, încît să se afle 
pe același cerc cu centrul în origine, ca și perechea, complexă. În acest caz 
și supracreşterea în răspunsul la semnal treaptă şi vîrful ce apare în carac- 
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teristica de frecvenţă sint reduse. Pentru o anumită configurație parti- 
culară cu trei poli, denumită configurația Butterworth n, cocoaşa în răs- 
punsul în frecvență dispare, iar răspunsul tranzitoriu devine „maximum 
plat”. În general, polii unui filtru Butterworth sînt valorile rădăcinilor 
de ordin 2n din semiplanul stîng 2 ale lui (—1pro, 

Deci, rădăcinile sint așezate simetrie pe o circumferință cu rază unitară, 
ca în fig. 19.12 a, pentru o configuraţie cu doi și trei poli. Aceste două con- 
figuraţii sînt foarte folositoare, deoarece proiectarea ampliticatoarelor cu 
reacţie cu una, din aceste două tipuri de localizări a polilor, este foarte 
simplă. 

Răspunsurile în frecvenţă normalizate, ale filtrelor Butterworth cu 
doi poli şi trei poli sînt reprezentate în fig. 19.12, b, împreună cu un 
circuit RO simplu (Butterworth cu un pol!). În fiecare caz, se presupune 
că polii se află pe un cere de rază unitară, Deoarece frecvenţa limită, 
superioară a oricărui filtra Butterworth este egală cu raza polului, toate 
cele trei filtre au aceeași lărgime de bandă în această, normalizare. Totuși 
nu trebuie să se ajungă la o concluzie pripită. Se va vedea în continuare, că, 
apare o creștere majoră a lărgimii benzii și desensibilizării unui amplificator 
cu reacție, cînd configuraţia, polilor dominanţi trece de la unul la doi sau 
trei poli în configuraţia Butterworth %. 


Ja jo Ja 
2 BEE o- 
SA e 
eile ii x Ț 
/ “n 1 TE 
iz 
i E: [să A 
4 4 
A LA 
A 
PERS N 
otel a Jr 
n=7 n=2 nazg 
qa 


Fig. 19.12. Filtre Butterworth cu unu, doi şi trei poli: 


a — constelațille polilor; b — răapunsul în frecventă normalizat; c — răepuneul în frecventă normalizată 
€ — răspunsul ja semna) treaptă normalizat în unitati de 2,2 Jop. 


2) Configuraţia Butterworth cu doi poli a fost luată în consideraţie pe scurt în $ 17.2.3. 

2) V, bibliografia [19.2] şi [19.3]. 

2) O imbunătăţire ulterioară în lărgimea de bandă și desensibilizare s-ar obține dacă se ac- 
ceptă virturi în funcţia de transfer. În cest caz, polii ar trebui așezați pe o elipsă și nu pe 
un cerc. Rezultă coniguraţia unui filtru Cebișev (v. bibliografia (19.4). 
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În fig. 19.12, e, se include de asemenea răspunsul la semnal treaptă al 
unui filtru Butterworth cu trei poli. Virfurile supracreşterilor pentru cele 
trei cazuri sînt date în tabelul 19.2. Se observă că supracreşterea pentru 
un filtru cu trei poli este de numai 8,15%, deşi perechea complexă are 
Q = 1. Comparaţia cu fig. 19.4,b indică faptul că, avînd numai această 
pereche complexă, supracreșterea ar fi de aproximativ 11%. 


Tabelul 19.2 


Supracreşterea în răspunsul la salt treaptă 
pentru filtrul Butterworth 


Nuraăral de poli Supraereşterea (%) 
1 | o 
2 i 43 
3 i 8,15 


Deoarece sîntem în posesia unui ghid aproximativ pentru un răspuns 
acceptabil, se poate reveni pe scurt la determinarea relației dorite între 
localizarea polilor şi parametrii amplificatorului cu reacție. În paragraful 
precedent s-a dat un exemplu de felul cum se poate fi stabilită această 
relație. În general se identifică coeficienții în expresia lui A(s) (cei trei 
poli inferiori) : 


k 


A E m a EENEN 
= Ta Fa Pia 


(19.26) 


cu coeficienţii corespunzători (după dezvoltare) ai lui A(s) exprimaţi în 
funcţie de o anumită configuraţie particulară de poli, 


k 


Aiae Ea A 
(s — y) (8 — a +8) (s — a — jẹ) 


(19.27) 


Prin identificarea coeficienţilor, se obţin relaţiile pentru b, by și bọ 
în raport cu localizarea dorită a polilor. În tabelul 19.3 se dau relaţiile 
de legătură pentru cîteva localizări de poli considerate frecvent, incluzînd 
filtrul Butterworth cu trei poli. 

În anumite cazuri este posibil să se rezolve ecuaţiile pentru b,, b, și bo 
explicit, pentru a obține relaţiile pentru localizarea polilor, œ, £, y, în 
funcție de coeficienții polinomiali. Aceste relaţii sînt date în tabelul 19.4. 
Dîndu-se oricare două valori dintre ba, b, bo, y Și a (sau relaţiile de legă- 
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tură corespunzătoare) şi fie Q-ul, fie unghiul polilor se pot folosi tabelele 
19.3 şi 19.4 pentru a găsi restul parametrilor. 
Tabelul 19.3 


Coeticienţii-polinominali în iuneţie de localizarea polilor* 
a_a 


x zhiul fată de | | | 
O E ul IL | II A 
| 
05 0 (doi poli | —(2x+y) | a(a+2y) —ay 
| impreună) | | | 
0,707 | 3:45 | —Q0a3 | | $ 
$ | 260 i —@z+y) | | ey 
1 | +60 (But- —de | — 8a 
|terworth) | | A 
1 90 isy | ge | ve 


* Simbolurile sint definite în relaţiile (19.26) şi (19.27). 


Tabelul 19.4 


Loealizările polilor în funcţie de coeficienții polinomiali ; 
d ————— 
Doe fată de | | Polat zeal 
reală F 


T 
Q-u) perechii i 
| axa 


complexe complexă a | 


PNR N N aaa 


| 
i 
05 | 0° (doi poli impreună) (822.4 2b, +b, =0) | 0 iie 
| | | 
| | | 
| H d, H e 
id Made | Va —mn-20 
1 | +60 i n | 
i | | 
1 | 460° (Butterworth) — | vă 2 
l | ia 
> | +9% | | vă She 


* Simbolurile sint definite în relaţiile (19.26) și (19.27). 


Este important să se observe că ambele tabele au fost obţinute folo- 
sind o normalizare specifică a polinomuiui de la numitor dat în ecuația 
(19.26). Aşadar, tabelele sînt corecte numai dacă coeficientul lui s° în 
A(s) a fost normalizat, fiind egal cu 1. 
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19.2.4. Compensarea prin modificarea reţelei de reacție 


Revenind la amplificatorul cu reacţie din $ 19.2.2, este necesară 
o valoare a reacției substanțial mai mare decit afa egal cu 3,3, 
dacă se doreşte obținerea unei desensibilizări corespunzătoare. În acest 
subparagraf și în următoarele se studiază căile de compensare a amplifi- 
catorului. Aceasta, se realizează prin adăugarea de componente pasive de 
circuit fie amplificatorului de bază, fie reţelei de reacţie pentru a schimba 
polii și zerourile lui af. Printr-o compensare adecvată, se poate creşte tofo 
menținind Q-ul perechii complexe la o valoare subunitară. O cale de a rea- 
liza acest deziderat este adăugarea de elemente reactive reţelei de reacţie. 

n acest paragraf se ilustrează faptul că prin adăugarea unui mie con- 
densator C, în paralel cu G, (fig. 19.13, a) putem aduce o modificare im- 
portantă locului rădăcinilor și deci o îmbunătăţire substanţială a pertor- 
manţelor amplificatorului cu reacţie. 

Circuitul a al acestui amplificator (fig. 19.3, b) este acelaşi ca în 
fig. 19.10 b, cu excepţia încărcării capacitive suplimentare de la intrare și 
ieşire. Acura există opt condensatoare în circuitul a, dar datorită existenței 

i i i Vs ă numai șapte ele- 
mente independente de stocare a energiei. Deci, vor exista șapte frecvențe 
naturale. După cum se va vedea, în curînd, valoarea, lui O, necesară pentru 
a compensa amplificatorul este foarte mică (fracțiuni de picofarad). Deci, 
O, va adăuga un nou pol lui a(s), la o frecvență foarte înaltă, dar va cauza 
o schimbare minoră în localizarea, celorlalți poli. Deci, restul proiectării se 
va baza pe presupunerea că cei trei poli inferiori ai lui a(s) sînt nemodificaţi 
de prezenţa lui 0,. Această presupunere, deși oarecum arbitrară în acest 
moment, va fi verificată pe calculator ca o concluzie a proiectării. 

Se poate calcula funcția de transfer f prin analizarea, fig. 19.13, c: 


I, 


fs) = — (8, + 80,). (19.28) 


Dacă se aproximează a(s) folosind numai cei trei poli inferiori, ca în 
relația (19.19 a), transmisia pe buclă va fi: 


af(s) = — do 967 Xx 1074) (6, +80) P (19.29) 
(s + 0,0251) (s +0,0943) (8 4+0,409) 


Transmisia pe buclă are acum un zero de valoare finită la: 


Acest zero poate schimba profund forma locului rădăcinilor al amplifica- 
torului. 
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Se poate schița locul rădăcinilor pentru polii Jui A(s). pentru citeva 
valori ale lui s. Dacă se presupune că jsf este mai mare decit |s,|. 3 
obține locul rădăcinilor reprezentat în fig. 19.14a ™®, Din § 19.2.1 şi regula 2 


% x 


[> 


Amplificatorvl de doză 
b 


Ba 


Ss 


af 4 Q% 


C 
Fig. 19.13. Amplificator cu reacție cu Cy adăugat ; 
a — amplificator cu reactie cu Oy adängat; b = cirouitul e; e — cireatt pentru caleulu! functiei de transfer f. 


1) Pentru a calcula formal Jocul din fig. 19.14, şi Gy și G 
incit produsul Fy Cy să rămină constant cind afg se schimbă. 
cantitatea de reacție în bandă păstrind însă zeroui s; fixat. 


trebuie să fie schimbaţi astfel 
n felul acesta se poate modifica 
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2 reiese clar că locul de pe axa reală va începe pe s, și se va termina 
pe s. Ceilalţi poli ai lui A(s) se vor apropia și vor forma o pereche com- 
plexă. 

Dacă se neglijează efectul de încărcare al lui C, asupra circuitului 
a, distanţa medie a polilor lui A(s) faţă de axa jo nu se schimbă datorită 
zeroului din reacţie (v. problema P.19.2). Deci, deoarece polul s, se depla- 
sează numai către s; asimptotele pentru perechea compleză, pentru valoare 
mare a reacției, trebuie să fie paralele cu axa jo, ca în figură. 

Aşadar, pentru o alegere corectă a lui s,, acest loc nu trece niciodată 
în semiplanul drept. Amplificatorul cu reacție este totdeauna stabil (dacă 
se consideră numai efectele dominante) (v. problema P.19.3). 

Fig. 19.14 a reprezintă funcţia de transfer G,V,/I; obţinută experimental 
folosind un amplificator, similar aceluia din fig. 19.13, a cu |s;]| >>ls|. 
Răspunsul prezintă un vîrf, indicînd că este dominat de perechea complexă. 
Localizarea polilor corespunzători este arătată pe locul rădăcinilor. 

Dacă se alege G,/0, astfel încît s, să se afle între s, şi s, se obţine 
reprezentarea din fig.19.14, b. Deoarece s, se deplasează în interior atunci 
cînd reacţia, crește, perechea de poli complecși se deplasează către exterior 
față de axa j. 

Această alegere a lui s, duce la o localizare a polilor mai bună decit 
aceea din fig. 19.14, a. 

Dacă s, se deplasează mai mult către axa imaginară, astfel încît ajunge 
între sa şi s, se obţine locul cu aspectul din fig. 19.14, c. În acest caz 
regula 2 cere ca polul cel mai mie să rămînă pe axa reală, iar ceilalți 
doi poli să se despartă de axă pentru a forma o pereche complexă. Răspun- 
sul în frecvență este dominat acum de polul real inferior deci banda este 
considerabil mai îngustă decit în cazul anterior. Dacă se aplică o reacţie 
suficient de puternică pentru a duce perechea complexă suficient de 
departe de axa reală, va apare o cocoașă în răspunsul în frecvenţă ca 
în fig. 19.14, ce. Totuși, deoarece această cocoașă va apare peste frecvența 
limită superioară ea nu îmbunătăţeşte lărgimea, de bandă a amplificatoru- 
lui. 

Deplasînd s, sub valoarea lui s,, răspunsul se deteriorează în continuare 
cum se poate vedea fie din locul rădăcinilor, fie din răspunsul în frec- 
venţă din fig. 19.14, d. 

Rezultă că trebuie să existe o localizare optimă pentru s, undeva 
între s, şi s,. O alegere excelentă, care produce o lărgime de bandă maximă, 
fără, virturi, cere selecţionarea poziţiei lui s, şi a lui æf, pentru a plasa 
cei 3 poli inferiori ai lui A(s) într-o configuraţie de filtru Butterworth cu 


+ Acest amplificator poate fi folosit ca bază pentru o demonstraţie experimentală de 
curs asupra compensirii (v. $ 19.4). 
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Fig. 19.14. Locul rădăcinilor și răspunsul in frecvenţă măsurat pentru diverse valori ale lui s. 
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trei poli. Aceasta înseamnă că se vor alege s, şi a,f, astfel încît A(s) să fie 
de forma: 


A(s) =- (19.30) 


(e — 2a) (8 — a + jI) (8 a: 
Se ştie, din relația (19.19) şi (19,29) că: 


d(9,67 x 1024) 


A(s) = - -= 
(S + 0,0251) (5 + 0,0943) (8 + 0,409) — (9,67 xX 1074) (G, + sC) 
za a,(9,67 x 10-4) i E 
32 + 0,5288? + s(0,0516 — 9,67 X10-%0,0,) = 9,67 xX 1074 (1 + a,@,) 


(19.31) 


(Notați că, zeroul s, nu apare ca un zero în funcţia de transfer globală, 
chiar dacă este prezent în transmisia pe buclă). Prin identificarea coefici- 
enţilor din dezvoltarea numitorului relaţiei (19.30) cu ai numitorului 
relației (19.31), se determină cele trei necunoscute 0, G, «. Relaţiile cerute 
sînt date în tabelele 19.3 şi 19.4. Folosind tabelul 19.4 se găseşte că: 


ba _ __0,528 


= — 0,132 nst. 
4 4 


Deci cei trei poli inferiori ai lui A(s) vor fi, în unități de ns: 


8 = — 0,132 + j 0,228 
S, = — 0,132 — j 0,228 
8, = — 0,264. 


Din tabelul 19.3 se găseşte că: 
bo = — 8a? = 18,4 X 1078. 


Deci, din relația (19.31) se determină transmisia pe buclă necesară 
pentru a produce configurația Butterworth : 


PA 184x10- _ 
af = at = erioa |T 182. 
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Pentru filtrul Butterworth, œ, = |8], astfel încât frecvenţa limită 
superioară a amplificatorului cu reacție este 264 Mrad/s. Comparația 
cu rezultatele din § 19.2.2 indică faptul că adăugarea lui C, a adus o creștere 
a desensibilizării de la 4 la 20 și o creştere a lărgimii de bandă de la 19 
la 41 MHz. De asemenea, răspunsul în frecvență nu va avea vîrfuri, în 
timp ce amplificatorul din § 19.2.2 va avea o ușoară supracreștere. 

Pentru a determina G, se reamintește că: 


a = — 354 KQ. 


Deci 


= -2 = 0,051 mS. 
354 
Pentru a calcula C,, se găseşte din tabelul 19.3 că 
b, = 802 = 0,139. 


Deci din ecuația (19.31) 


„= -2139 — 0,0516 — 0,255 pF 
354x967 x 1074 
sp = — @ |0, = — 0,20 ns. 


Valoarea acestei capacități este foarte mică, comparabilă cu capacitățile 
parazite ale circuitului. De aceea se impune reproiectarea rețelei de reacție. 
Înainte de a face aceasta, se verifică proiectarea cu ajutorul calculatorului. 

Pentru a verifica proiectarea, s-au rezolvat ecuaţiile la noduri ale 
reţelei întregului amplificator cu reacţie (fig. 19.13, a) cu sy fixat la valoa- 
rea — 0,20 ns”1), folosind diverse valori ale transmisiei pe buclă, incluzind, 
şi valoarea af = 18,2. Rezultatele, care sînt prezentate în tabelul 19.5 
şi reprezentate grafic în fig. 19.15, sînt într-o bună concordanţă cu rezultate- 
le aproximative, confirmind, cel puţin pentru acest caz, presupuneri. 
iniţiale asupra faptului că proiectarea poate fi efectuată luînd în consider 
ţie numai cei trei poli inferiori ai lui a(s) (v. problema P.19.4) şi că ace; 
poli nu sînt schimbaţi de prezenţa lui 0, (v. problema P.19.5). Se observă 
o îmbunătăţire substanţială a locului şi deci a lărgimii de bandă, produse 
desigur de către compensare, 

Pentru a obţine valori mai practice pentru elementele reţelei de reacție, 
se combină reacția de înaltă frecvență cu cea de joasă frecvență necesară 
stabilizării punctului static de funcționare (fig. 19.16). Rezistențele Re 


a 


Fig. 19.15. Locul rădăcinilor celor trei poli inferi 

j trei poli interiori ai lui A i i 

reactiei AC (datele în tabelul 19.5). Poziţie polilor indicaţi simt ET e a L ale 

=0, ` cu linie punctată reprezi ifi i nec at dm 
A locul amplificatorului necompensat din 


1S4 


Fig. 19.16. Rețea cu reacție nod-nod cu slemente de valori practice. 
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și R, formează un divizor de curent, care atenuează semnalul de reacţie 
şi deci permite folosirea unei valori mai mări pentru C; (v. problema 
P.19.6 pentru determinarea relației dintre C; şi Cs). Fig. 19.14 reprezintă 
curbele de răspuns ale unui amplificator de acest tip. Se obţine o lărgime 


Tabelul 19.5 


Polii tui A (s) ealeulați eu ajutorul cateulatorului pentru diverse valori ale reacției RC. Zerou 
din reacție este menținut la valoarea s = — 0,20 ns-1 (Unitățile sint: pieofarazi, miliohmi 
şi nanosecunde) 


Reteaua de 
reactie 


de bandă mare şi un răspuns plat, (fig. 19.14,b) alegind valori optime ale 
lui R, şi C. Acest optim se referă la faptul că elementele necesită mici 
reglaje datorită capacităţilor par azite ale cablajelor și valorilor dispersate 
ale parametrilor tranzistoarelor. 


A doua cale de compensare a unui amplificator cu reacţie, cu scopul 
obţinerii unei mai mari desensibilizări, este de a adăuga un condensator 
ampliticatorumi de bază, pentru a deplasa polul cel mai de jos al lui a(s) 
mult mai departe faţă de ceilalţi poli, adică apropiindu-l mult de origine. 
pe semiaxa reală, negativă. Ca o concluzie a discuţiei precedente asupr 
locului rădăcinilor, rămîne aceea că se poate folosi o valoare mult mai 
mare a transmisiei pe buclă înainte ca cei doi poli, cei mai mici, să se 
despartă, formînd o pereche complexă (v. problema P.19.7). 

Un loc adecvat pentru adăugarea unui astfel de condensator este 
indicat în fig. 19.17 (v. problema P.19.8). Adăugind pe C, celui de-ai doilea 
etaj, după cum s-a arătat, polii lui a(s) se schimbă într-o oarecare măsură 
dacă C, este mult mai mare decit Cus, atunci C, va da naștere, probabil, 
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Son stana de timp în circuit deschis cu valoare dominantă, a circuitului 
„ Deci 


Ep ~ — Ci Ray (19.32) 


Fig. 19.17, Adăugarea unui condensator de compensare, etajului 
al doilca al amplificatorului. 


unde Rp este rezistența în circuit; deschis văzută la b Le i 
$ 15.2). Mai mult, se știe din relația (15.43) că: Paste mE ONY: 


dt I 
P ELSA kusy t= (19.33) 


Dacă C, este suficient de mare pentru a ă fi 

că € Ă cient T y produce un pol care să fie mult 
mai mic decit ceilalți, acest pol va domina suma, din relaţia (19.32) și 
deci, combinind ultimele două, relaţii, se obţine : 


1 
— x 0,Ba. (19.34) 


Această relație este foarte utilă entru cal 1 voi X r- 
eink aa, p calculul de proiectare într-o 
Pentru verificarea corectitudinii ecuației (19.34), se va adăı 
c sct] | L9. Mu, un 
condensator de 50 pF (de douăzeci de ori mai mare decit Cu), Între 
bora pi hopa paz itoralu Ta ca în fig. 19.10. Un calcul simplu al 
rezistenței în circuit deschis văzută la bornele lui i i 
şi metodele din $ 15.2, duce la At Ce folonind tip, 2047 


Ra = 5900 Q 
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(v. problema P.19.9). Deci, din ecuația (19.34) : 


1 


Aa > 


= — 0,0034 ns” » 
5,9 x 50 


Acest rezultat aproximativ poate fi verificat calculind polii lui a(s) 
cînd C, este inclus în circuitul a. Un astfel de calcul duce la următoarele 
rezultate (în ns”1) 


sa = — 0,003 
s, = — 0,192 
s, == — 0,402 
ú= 1,71 
s, = — 9,85 
8; = — 22,3 


Se observă că rezultatul din relatia (19.43) concordă cu o aproximație 
de 10% cu valoarea lui s, determinată cu ajutorul calculatorului (se observă 
de asemenea, că există numai șase poli, deși s-a adăugat un riou condensa- 
tor deoarece C% formează o buclă ca în fig. 19.10 b). 

Comparaţia frecvențelor naturale listate mai sus, pentru circuitul 
a nemodificat (v. pag.191) indică faptul că s-areușit: deplasarea polului, 
cel mai mic înspre interior (în cazul de faţă s-a micșorat de 10 ori). Deci 
este posibil să se crească a,f, și desensibilizarea în mod substanţial, avind 
(/-ul unei perechi complexe a lui A(s). Acest fapt reiese clar din locul 
rădăcinilor (fig. 19. 5), deoarece acum polul inferior trebuie să se deplaseze 
mult mai mult pe axa reală înainte de a-l întîlni pe s, pentru a forma 
o pereche complexă, 

Localizarea, lui C, în așa fel încît să mieşoreze valoarea polului cel 
mai mic, Sa al amplificatorului original, mai degrabă decît s, sau s,, pre- 
zintă un avantaj distinct, deoarece în felul acesta se realizează o separare 
maximă între polii s, și s ei amplificatorului compensat (v. problema, 
P.19.10.). Deci condensatorul C, trebuie adăugat, dacă este posibil, etajului 
care contribuie la formarea lui s,. Deşi nu există o corespondenţă biunivocă, 
între constantele de timp în circuit deschis și frecvențele naturale, este 
însă evident .că cea mai mare constantă de timp în circuit deschis este 
cel mai aproape corelată cu polul inferior. De exemplu, la limită, avînd. 


14-0. 567 
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o singură constantă de timp dominantă și un singur pol dominant, se 
ştie din relația (19.34) că: 


(19.35) 


Deci este rezonabil să se adauge un condensator 0, acelui etaj al amplifi- 
catorului care prezintă cea mai mare constantă de timp. În cazul de față, 
acest etaj este al doilea, deoarece rezistența sursei care comandă pe T, 
şi rezistența de sarcină a lui 7, sînt suficient de mici pentru a face ca 
aceste etaje să aibă o bandă largă (v. problema P.19.11). 

Calculele standard asupra locului rădăcinilor, nu se arată foarte eficiente 
pentru alegerea lui C,, deoarece polii lui a(s) se schimbă radical cu valoarea 
lui C,. Dacă cititorul are posibilitatea folosirii calculatorului on-line, 
o metodă iterativă este cea mai rapidă cåle de abordare a problemei. 
Se calculează mai întîi frecvențele naturale ale amplificatorului cu reacție, 
folosind reacția rezistivă dorită (R, = 5000 Q în exemplul de față) și o 
valoare pentru C, cu unu sau două ordine de mărime mai mare decît 
Caa, Dacă Q-ul perechii complexe este încă prea mare, atunci se mărește 
C. Ar putea fi utilă o reprezentare grafică a „locului rădăcinilor” cu ajuto- 
rul calculatorului, soluţie în care se păstrează R, constant și se variază 
-0,. Se observă totuşi, că acest loc nu respectă multe din regulile standard. 
din § 19.2.1 (v. problema P.19.12). 

Proiectarea de tipul amintit mai sus este mult mai simplu de realizat, 
folosind metodele diagramelor Bode şi de aceea va fi detaliată în cap. 20. 
Totuşi, se observă, de asemenea, că folosirea lui C, pentru obținerea unei 
transmisii mari pe buclă, are un dezavantaj important. Lărgimea de bandă 
a amplificatorului a a fost redusă substanţial, astfel încît proprietăţile 
datorate desensibilizării amplificatorului cu reacție se manifestă într-o 
bandă de trecere mult mai mică (v. problema P.19.13). 

După cum s-a menţionat în $ 19.1, proiectanți amplificatoarelor 
operaționale moderne utilizează adesea tehnici de compensare similare 
aceleia din fig. 19.17, obţinînd circuite în care un pol este cu cinci sau 
șase ordine de mărime mai mic decît ceilalţi. Aceasta se realizează avind 
un etaj diferenţial de intrare cu amplificare mică, și deci de bandă largă, 
urmat de un £ mplificator de amplificare foarte mare, a cărui bandă este 
îngustată prin adăugarea unei capacități de la ieşire la intrare. Acest 
amolificator este urmat de un amplificator de putere de bandă largă. 

Dacă amplificatorul operaţional are numai un pol dominant, cum 
s-a considerat mai sus, atunci el acceptă valori foarte mari ale reacției 
rezistive, fără pericol de instabilitate. De fapt, multe dintre amplificatoarele 
pe acest gen sînt stabile chiar cînd ieşirea se leagă direct la intrare 


DV, bibliografia [19.6]. 
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(v. problema P.18.25). Dacă amplificatoruleste stabil, se poate ignora pro- 
blema stabilităţii și pe de altă parte, proiectarea circuitului de reacţie. 
se poate face prin metodele simple discutate în cap. 18 (v. relațiile 18.5 
şi 18.36). 


19.2.6. Modificarea lui a şi a lui f 


Prin folosirea unui circuit RO paralel în rețeaua de reacție, se realizează, 
în § 19.2.4. o lărgire a benzii şi un răspuns plat. Dar transmisia pe buclă 
optimă era 18,2 dînd deci o desensibilizare de 19. Pentru a obține valoarea 
dorită de 70, cum s-a specificat ini al, este necesar să se combine teh- 
nicile discutate în $ 19.2.4 şi 19. Mai întîi se adaugă un condensator 
mic C, între colectorul și baza T, pentru a despărţi polii şi apoi se 
adaugă un condensator mic C, în paralel cu rezistenţa de reacţie pentiu 
a curba locul rădăcinilor, îndepărtindu-l de axă. Rezultatele obţinute 
pe calculator pentru o astfel de compensare sînt rezumate în tabelul 19.6. 


Tabelul 19.6 


Polii lui A(s) calculaţi eu ajutorul caleulatorului pentru Gy = 0,2; se compensează atit refeua 
de reacție (Cy), cit şi amplificatorul de bază (C,) (Unităţile de măsură sînt : pieotarazi, miliohmi 
şi nanoseeunde) 


| -al polului | | 
EN ZISE 
ji l | 
] l į 
— |—0,65 j—9,64| —18,22 |--28,56: — 
31, |054 j-1,71| -9,67 |—22,31| — 
| 1,34 1—0,40 EA —7,62 |—22,18| —65,4 
0,95  |—0,207]—1,70| —6,12 |—22,04| —41,% 


Fără compensare (0, =0; C, = 0) amplificatorul cu reacție are 
poli în semiplanul drept (v. § 19.2.2). Adăugînd un condensator C, = 50 pF 
tranzistorului T, se realizează deplasarea polilor în semiplanui stirs, 
dar perechea complexă are în continuare un Q prea mare. Deci, în continu- 
are se compensează rețeaua de reacție adăugînd C, = 0,5 pF în paralel 
cu R,. Cum era de așteptat, perechea complexă se îndepărtează de axa 
imaginară; dar tabelul 19.6 indică faptul că Q este încă prea mare. O 
încercare ulterioară duce totuși la o constelație satisfăcătoare de poli. 
Cu valoarea 0, = 1 pF, Q-ul perechii complexe este mai mic decit unu, 
deci polii au argumente mai mici decit 60° (sub razele ce pleacă la 60%) 
4 problenta P.19.14); acum s-a obţinut desensibilizarea dorită, în valoare 

e 70. 
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19.2.7. Compensarea prin adăugarea de zerouri lui a(s) 


O altă tehnică pentru compensarea amplificatoarelor cu reacție este 
de a introduce zerouri în funcție de transfer a(s) a amplificatorulni de bază. 
Dacă s-a adăugat un condensator amplificatorului (v. fig. 19.17), se poate 
obține un zero adiţional prin simpla introducere a unei rezistențe R în 
serie cu C,, cum înfățișează fig. 19.18. 

Acest circuit produce un zero în funcția de transfer a lui a(s) apropiat 
de s = — 1/RC și de asemenea un pol. Efectul zeroului este similar cu 
cel al zeroului din rețeaua de reacţie, analizat în $ 19.2.4, cu excepția 
faptului că zeroul lui a(s) apare de asemenea ca un zero al lui A(8). 


i 


Fig. 19.18. Tehnica de adăugare a unui zero lui a(s). 


Se pot produce și zerouri complexe în funcția a(s), prin folosirea de 
circuite RLC ca o sarcină de șuntare între etaje. Capacitatea tinde să 
deplaseze frecvența naturală cea mai joasă, mai aproape de origine. Cir- 
cuitul RLC esteacordat pentru a creao pereche de zerouri care suprimă 
efectul polilor cu Q mave în răspunsul amplificatorului de reacție. 


19.2.8. Rezumat 


Înainte de a introduce alte exemple de reacție, se rezumă procedeul 
de proiectare al amplificatoarelor cu reacție, care au impuse specificații 
asupra amplificării pe buclă închisă A, desensibilizarea 1 -+ a,f, ete. 
Mai întii se alege topologia de reacţie necesară pentru a îndeplini obiec- 
tivele impuse, cum ar fi rezistență de intrare mare, sau un curent de ieșire 
constant. În continuare se calculează valorile pentu a, și fo necesa 
pentru a îndeplini specificaţiile asupra amplificării pe buclă şi a densibili- 
zării, 


a= Ad + af) (19.36 a) 
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iar dacă a,f, este mare, 


E eaa aE E (19.36b) 
a 4, 


Se poate realiza acum o primă proiectare la frecvenţe medii a circuitului 
a (amplificatorul de bază completat cu rezistența sursei, rezistența de 
sarcină și încărcarea datorită reacției). 

Pasul următor este să se afle dacă amplificatorul propus va avea răs- 
punsuri acceptabile în domeniul frecvenţei și regim tranzitoriu, caleulind 
polii și zerourile funcției A(s), amplificarea globală cu bucla închisă avind 
reacție rezistivă. Un criteriu acceptabil pentru un răspuns tranzistoriu 
acceptabil este acela ca toţi polii să se afle sub razele îndreptate la 45° 
(Q mai mic decît 0,7). În cel mai rău caz, un astfel de amplificator va avea 
o supracreștere în răspunsul la semnal treaptă de 4,3 (v. fig. 19.4, b;. iar 
supracreşterea va îi considerabil mai mică dacă există un pol pe axa reală 
în vecinătatea perechii complexe. Un alt criteriu pentru un răspuns în 
frecvență acceptabil este de a avea polii sub liniile radiale de 600, adică 
a avea Q mai mic decît unu. Amplificatorul va avea o supracreștere de 
maximum 6% în răspunsul în frecvenţă, iar această cocoașă va fi mai mică 
dacă va exista un pol adiacent pe axa reală (v., de exemplu, filtrul Butter- 
worth discutat în $ 19.2.3). 

Dacă polii calculaţi nu îndeplinesc criteriul de mai sus (și: cele mai 
multe amplificatoare cu mai mult de 3 etaje și reacţie rezistivă nu-l inde- 
plinesc), se calculează polii lui a(s), neglijind încărcarea datorată reacției, 
se schițează locul rădăcinilor pentru polii dominanţi şi se compenseuză 
fie a(s) fie f(s), cum s-a descris în subparugrafele precedente. Ar fi desigur 
foarte bine să se sintetizeze un amplificator a care să aibă anumite locali- 
zări prescrise pentru poli, dar din păcate circuitul a prezintă capacităţi 
intercuplate, astfel încît un astfel de procedeu de proiectare este foarte 
complicat. 

Schițarea locului rădăcinilor bazată pe conceptele polilor dominanți 
ai lui a(s) prezintă două aproximații importante. Prima, este aceea că 
polii nedominanţi au o anumită influență în Ir ul rădăcinilor. A dona 
este aceea că polii lui a(s) nu sînt constanţi cum s-a presupus, ci sînt 
ei înșiși funcţii de rezistenţa de reacţie R, datorită efectelor de încărcate 
ale circuitului a de către reţeaua de reacţie. Ambele aproximaţii au fost 
ignorate în exemplul precedent pentru motive întemeiate : polii înalţi 
sînt mai mari cu cel puţin două ordine de mărime decit polul cel mai mic, 
iar rezistența de reacţie este de cel puţin de o sută de ori mai mare decit 
R, și Rz. S-ar putea ca în alte exemple să fim mai puţin norocoși; v. 
de exemplu § 19.3.2. Se va arăta, totuşi, că deşi se fac anumite aproximaţii 
în procesul de proiectare, acestea nu au un efect negativ, deoarece, în 
final se va verifica soluţia cu ajutorul calculatorului. 
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19.3. EXEMPLE DE PROIECTARE 


Pentru a fixa dezvoltarea teoretică asupra studiului stabilităţii amplificatoarelor bazat pe 
locul rădăcinilor, sint prezentate în acest paragraf încă două exemple de proiectare. Pentru sim- 
plitate, ambele se referă la amplificatoare ce au fost discutate. 


19.3.1. Reacţie buclă-buclă 


Se va completa în continuare proiectarea amplificatorului cu reacţie buclă-buclă din 
fig. 19.19 a introdusă în $ 18.4.3. Reamintim valorile obţinute : 


R, = 1000 Q 


R= 509 


Rezultă că: -- 
e s 
LĂ 
ha XE = R=050. 
Io 


O alegere posibilă a parametrilor tranzistoarelor este : 


Bo = 50 
Ta = 2500 
= 20 
da = 025. 


Se va presupune în mod arbitrar că Ca = 500 pF şi Cu = 5 pF pentru toate tranzistoarele. Se 
pune problema să se proiecteze o rețea de reacţie (R, completată cu o rețea de reacţie adecvată), 
astfel încit întreg amplificatorul să aibă un răspuns în frecvenţă plat și o desensibilizare de 50. 
O metodă de abordare a acestei probleme este de a se calcula polii lui a(s) și de a se schița locul 
rădăcinilor : apoi, folosind tabelele 19.3 și 19.4, se proiectează reţeaua de reacţie și se plasează 
polii lui A(s) în locul dorit. Dacă configuraţia de poli rezultată nu este satisfăcătoare, se poate 
aplica o compensare adecvată folosind metode iterative. 
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Rezultatele calculelor efectuate pe calculator, asupra polilor lui A(s), bazate pe circuitul 
echivalent la semnal mic din fig. 19.19, b sint prezentate'in tabelul 19.7 (v. problema P.19.14). 
Avind R, = 0,5 Q, necesar pentru a îndeplini specificaţiile cu privire la As şi aofo A (5) arè 
o pereche de poli complecși foarte apropiaţi de axa imaginară în semiplanul sting, deci ampli- 


di 


19.19. Amplificator cu reacție de tip buclă-buciă (a) și modelul de frecvență medie 
inaltă, presupunind Rr Ree Rra, Ro Şi Ro: suficient de mari pentru a fi neglijate (b). 


ficatorul este aproape instabil. Pentru a obţine un răspuns plat în frecvență, fără a compensa 
pe a sau f, trebuic folosită o valoare mult mai mică pentru Re. să zicem o cincime din valoarea 
prezentă. Pentru R, = 0,1 O, se vede din tabelul 19.7 că amplificatorul este într-adevăr stabil 
şi că răspunsul este acum dominat de o pereche de poli complecși cu Q = 1.3. Pentru Re = 0,050 
se obţine o pereche complexă cu Q ceva mai mic decit unu. Deci. ne-am putea aştepta la un 
puns în frecvenţă cu bucla închisă cu o ușoară cocoașă avind o bandă : 


cos 22 0,003 Gradis 


(+. problema P,19.15). 

Este clar că nu se pot obține și un răspuns plat şi o desensibilizare de 50 folosind numai 
reacția rezistivă. De aceea, pentru a avea un ajutor în calculele ulterioare privind compensarca 
se calculează şi frecvențele naturale ale circuitului din fig. 19.19 avind R, = 0 (excluzind din 
determinant rindul și coloana corespunzătoare lui V4). Rezultatele se găsesc tot în tabelul 
19.7. Locul rădăcinilor bazat pe datele din tabelul 19.7 a fost reprezentat în fig. 19.20. 
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Tabelul 19.7 


Polit lui A(s) pentru fig. 19.19 pentru diverse valori ale rezistenței de reacţie Pe (Unitățile 
sînt inverse de nanosecunde) 
| | ` 
Re = 0,5 Q (aofa = 50) | Be = 0,1 Q (opf = 10) l Re = 0,05 Q (aofa = 5) 


Re = 0 (Polii Iui ais) 


| 
s —0,005+j0,116 | ~~0,022+jo,082 | —0,024-4J0;085 | sa 
a f 116 | —0,002—j0,052 | —0,024—j0,035 | sp 
s — 0401 | — 0,368 — 0,363 s= 
s | = 8:04 = 8,04 s= 5 
s | —12,15 =12,15 s= — 12,15 
s 215,23 —15,25 s; = — 15,25 


Bolilor 
Locol năzăzinilar aecompensot 


x folii lvi A(s) pentru 
fot W 466) pe omptificotorot 


x+ 
0400 2300 0.200 


Fig. 19.20. Locul rădăcinilor pentru reacţie rezistivă buclă-buclă aplicată ca în fig. 19.19. 
Se indică de asemenea polii lui A(s) care pot fi obţinuţi printr-o compensare adecvată. Uni- 
tatea de măsură ns”i, 


O cale relativ simplă de compensare a acestui amplificator este de a adăuga un zero rețelei 
de reacţie, conform celor discutate în $ 19.2.4 (v. problema P.19.16). Reamintim din $ 18.4.3 
că circuitul f pentru această configuraţie este o transimpedanţă pură : 
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Deci, adăugarea unui zero lui z,p sc realizează prin înserierea unei inductanțe cu Fe. Din 
fig. 19.21 se constată că pentru această reţea de reacție compensată : 


fa any. (18.38) 
` 1 
Deci, avem un zero la: 
-R 
p De, (19.39) 
IATE 


Fig. 19.21. Circuit pentru calcularea 
Tunceției de transfer f. 


Din acest moment, proiectarea este identică în principiu cu aceca discutat 
se opţionează pentru plasarea zeroului între s și se, cum este arătat de către locul rădăcinilor 
curbele de răspuns din fig. 19.14; concret , pentru acest amplificator dorim să plasăm sy undev: 
între —0,047 şi 0,357 ns-1. O localizare mai exactă poate fi determinată dacă se aplică rela 
din tabelele 19.3 şi 19.4, dar adesea o primă estimare bazată pe „distanța medie” a celor trei 
inferiori (regula 4 modificată), conduce la rezultate foarte rapid convergente. Se vede 
tabelul 19.7 că distanța medie a celor trei poli inferiori ai iui e(s) faţă de axa imaginară este 


0,410 


distanța medie := 
3 


(v. problema P.19.17). Deci, pentru configurația Butterworth cu trei poli dorim ca : 


3, = — 0,102—j0,175 
sa = — 0,102+j0,175 
s, = — 0,205, 
{Acest calcul este același ca cel utilizat pentru găsirea Iui æ, 8 și y din tabelul 19.4). Deoarece in 
cul rădăcinilor, s se deplasează de la sẹ la sy (v. fig 19.14, b) se știe acum că sy trebuie să 


fie intre —0,047 şi —0,205. Deci, o primă aproximație este s= —0,1 ns~1, Din relația (19.39) 
valoarea cerută pentru L este (kiloohmi, microsecunde și microhenri) : 


R, _ 05x107? 


L=- 


s 01 


5 x 107° pri 


(care este inductanța unui fir scurt de sirmă). 
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Pentru calculator va trebui utilizată o rutină de reducere, ușor modificată datorită prezenţei 
inductanţei în circuit. Detaliile sint incluse în anexa D. Rezultatele acestor calcule sint prezentate 
în tabelul 19.8. Zeroul este plasat prea în interior pe semiaxa reală negativă, astfel incit sẹ s-a 
apropiat şi el mult de axa j, forțind pe s; și sẹ să fie prea în exterior. 


Tabelul 19.8 


Polii lui A (5) pentru trei valori diferite ale zeroului reţelei de reacţie sy (Unităţile sint inverse 


de nanosecunde) 


| pag 
| roti 
| 


| p 


ji 

| 0,0045 pE 
s | —0,114+j0,144 | —0,078+j0,130 —0,097-+j0,135 
s | Doua 0,144 | =0,078—j0,130 —0.097__J0,135 
s —0a6i | —0,198 
s | —6,96-+j5,56 | „i -7,45+j5,65 
s | —6,96—J5,56 | —8,20—j5,71 2745—j5,65 
s 119 err 11,9 
s | —1541 | 154 | 2151 


Observație : Aceste date nu formează un loc al rădăcinilor propriu-zise. 


A doua estimare este aceea pentru sy = — 0,125 ns—1, dar aceasta scoate pe sp prea în afară. 
Interpolind între aceste două rezultate, se alege sy = — 0,11 (L = 4,5 nH). Pentru aceste va- 
Jori, se obțin rezultate diferite cu cel mult +10% față de cele prevăzute mai sus. Cei trei poli 
inferiori, pentru această proiectare, au fost adăugaţi în fig. 19.20 pentru a facilita comparația cu 
proiectul necompensat. Lărgimea de bandă a acestui amplificator este, datorită configurației 
Butterworth cu trei poli : 


on = Iyl = isa] = 0,20 Grad/s. 


Deci, s-a obținut o îmbunătățire de șase ori a lărgimii de bandă față de acea a amplificatoru- 
Imi necompensat, de la 4,8 la 32 MHz, obținind în plus desensibilizarea dorită in valoare de 50. 
Deşi aceste calcule sint suficient de ccnvingătoare, nu se vor materializa incă intr-un circuit 
real deoarece inductanța parazită este de ordinul de mărime a inductanței necesare pentru 
compensare. Deci, o realizare practică de acest tip va fi probabil compensată, sau poate supra- 
compensată, de efectele inductive parazite. 

Se notează că distanţa medie a celor trei poli inferiori faţă de axa imaginară rămine con- 
stantă deși s-a adăugat inductanţa. Pe de altă parte, distanța medie a tuturor celor şapte poli 
nu rămine constantă pe măsura variaţiei lui L, deoarece regula 4 nu se aplică direct atunci cind 
este schimbat un element al rețelei de reacţie. 


19.; 


.. Amplificator cu reacție cu comparare pe buclă 
şi eşantionare în nod 


Se va incerca proiectarea unci rețele de reacţie pentru un amplificator cu comparare pe 
buclă şi eșantionare în nod. Caracteristicile în bandă ale acestui circuit au fost discutate în $ 18.6, 
dar s-a atras atenţia că vom întimpina dificultăţi cind vom incerca despărțirea circuitului echi- 
valent la înaltă frecvenţă în a și f- 


19.3. EXEMPLE DE PROIECTARE 219 


Un amplificator simplu cu două etaje de acest tip este-arătat în fig. 19.22, a și circuitele ech 
“valente la frecvenţă medie şi înaltă sint prezentate în fig. 19.22, b). Se presupune că parameti 
tranzistoarelor sint : i 


Ta = 2300 


b 


Fig. 19.22. Amplificator cu comparare pe buclă și eșantionare în nod. 


De asemenea, se presupune că R, = 1000, Ryı= Rya = 1 kQ, Rr = 2500 și Re = 100 

(&. problema P.18.17 pentru comentarii asupra alegerii lui Re). Se impune proiectarea unei reţele 

de reacție pentru a obține o valoare maximă a desensihilizării fără nici o oscilație în răspunsul 
ranzitoriu. i 
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229 
Circuitul echivalent la semnal mic din fig. 19.22,b, are doi poli la frecvență relativ scăzută 


i poli i e à fi dominat de 
și s,) și doi poli la o frecvență relativ înaltă (s, și 3). Deoarece răspunsul va 
ht ranie pentru răspunsul tranzitoriu cer ca acești doi poli să rămină pe axa reală. 


pf 


sa 


s2 


b 


i adăcini n à r ru poli, cu reacție rezis- 

Fig. 19.23. Locul rădăcinilor pentru un amplificator simplu cu patru poli, r 

tivă in eare als) $i fa sint presupuse complet independente (a); D — docul real al rădăcinilor 

pentru amplificatorul din fig. 19.22, pentru valori variabile ale lui Ry. Unitățile de măsură sint 
ns~1, Se observă schimbarea de scară pentru sy Și sg- 
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Impunind această constringere, se obține maximum de desensibilizare atunci cind s, și s, sint 
coincidenți, adică in punctul de despărțire a locului de axa reală. 

Deoarece nici desensibilizarea și nici amplificarea în bandă A, nu au fost specificate în 
această proiectare, nu avem nici o estimare inițială pentru Ry. Utilizind un calculator rapid se 
poate folosi eu multă eficacitate metoda iterativă de soluționare a problemei. Se presupun 
pentru Ry valori de 100 R, şi 1000 Re, se calculează polii luj A(s) şi apoi se compară cu confi- 
gurația de poli dorită, O schițare rapidă a locului rădăcinilor (fig. 19.23, a) va arăta în ce sens 
trebuie modificat Ry: dacă cei doi poli inferiori sint complecși, se reduce reacția piin cr 
terea lui Ry : dacă sint reali, dar nu egali, se creşte reacția prin micșorarea lui Ny. 

O abordare oarecum mai științifică este de a se găsi polii lui a(s) pentru Ry infinit și din 
aceste date se estimează valoarea lui R, pentru a da cei doi poli coincidenți ai lui A(s). Cirenitul 
a, determinat pe această bază în § 18.6, este arătat în fig. 19.24,a. Se reamintește, totusi, 
că acest fapt nu este ccrect in sensul strict, datorită prezenței Iui Cm. Nu mai există o relație 
independentă simplă intre curentul sursei, curentul de intrare al circuitului a și al circuitului 
de intrare a rețelei de reacție ; aşadar, se formează 'un circuit a cu anumite deoschiri. În 
mod cert, este de așteptat să apară o anumită inexactitate în calculul locului rădăcinilor. 


i DA Cut woy 2 
[= + A g 
Ta fe 
+ 
A Imi Va) | Rer z ză! ARARA 
fe Re m2h Re 
l | z 


Fig. 19.24. Circuitele a și f pentru amplificatorul din fig. 19.22: 
a = circuitul a; b = circuitul f. 


Frecvențele naturale ale circuitului a din fig. 19.24,a, calculate cu Ry = œ și cu valorile 
elementelor rămase specificate mai sus sint (în nanosecunde-1) : 


Sa = — 0,0049 Se= — 4,55 


Sp = — 0,182 sa = — 749 


(v. problema P.16.15), Așa cum era de așteptat, s, şi sa sint Ja o frecvență mult mai înaltă decit 
Sa și s. Deci, conform regulii 5, cei doi poli înalţi al Jui A(s), s i su, vor rămine relativ fixaţ 
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i ii interiori, s, şi i 7 he complexă 
în timp ce polii inferiori, s; ṣì s se vor apropia unul de celălalt și vor forma o pereche complexă 
Intreo primă aproximație, se va lucra numai asupra, acestor doi poli inferiori. Pe această bază : 


ao (0,00089) 


AOS E 0,0040) 6 + 0,182) 


si 
to ao (0,00089) n 
5) ae e = 
{s+0,0049) (s+0,182) + (0,00989) aofo 
_ ap (0,00089) 
32 + 0,187 s + (0,00089) (1 -+ aofo) 


Pentru a obține desensibilizarea maximă, fără supracreșteri în răspunsul tranzitoriu dorim ca 
polii lui A(s) să fie coincidenți 


ESE e a te ES 
Goa S — 2as + a? 


Identificind coeficienții corespunzători, se obține : ” 
a= — 0,00935 aofo = 8,82. 


Amplificarea ag în bandă, calculată din fig. 19.24, a cu presupunerea că Ry este infinit, 
este: 


Deci: 
Ry = 1270 Q; 
wn rezultat pe calculator al polilor lui A(s) pentru Ry = 1270 Q duce la: 
s, = — 0,069 s= — 4,64 


s, = — 0,127 s 


— 748. 
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Ne-am îndepărtat destul de mult de obiectivul îniţial al polilor coincidenți, dar din 
citeva iterații asupra soluțiilor de pe calculator, folosind valori descrescătoare pentru Ry, pentru 
a obţine o reacţie mai mare, vom obţine rezultatul dorit. De fapt, o reducere de 10% 
a lui Ry va duce la configuraţia dè poli dorită, ca în tabelul 19: 


Tabelul 19.9 


Polii lui A(s) pentru valori crescătoare ale reacției 
amplificatorului din fig. 19.22 (v. graficul din fig. 19.23,b) 
(Unităţile sint ns-1) 


bi | | | | 
za s a s s 
i 
| ! 
æ —0,0049 | 
| —a03s | 
1.27 | —0,069 | 
11 | —0098 | 
o5 | —0,105 
01 | —0,142 
oo | -0174 | 


sau 


în = 11 MHz. 


Desensibilizarea este aproximativ 10. 


Ca și in exemplele precedente, Jărgimea de bandă a acestui amplificator poate fi crescută. 
şi mai mult dacă se acceptă ca polii lui A(s) să se desprindă de pe axa reală, pentru a forma 
o pereche Butterworth. Din tabelul 19.9, valoarea lui Ry necesară pentru a obține această confi- 
gurație de poli este R, = 500 Q. Banda va fi de aproximativ 23 MHz (v. problema P.19.18). 
O creștere in continuare a benzii poate fi realizată ai gind un condensator mic de compen- 
sare (ciţiva picofarazi) în paralel cu Ry. 

Rezultatele tipice pentru un amplificator cu două etaje—® cu tranzistoare ieftine, 2N 3563, 
cu o schemă ca în fig. 19.22, sint reprezentate în fig. 19.25. Răspunsul pentru Ry = 0 (fig. 19.250), 
indică faptul că lărgimea benzii fără reacţie este de aproximativ 7 sau 8 MHz. Cind Ry este 
ajustat pentru a permite un răspuns maximum plat ca în fig. 19.25 b, banda crește la aproxima- 
tiv 60 MHz. Cind se adaugă un condensator mic în paralel cu Ry, ca în fig. 19.25, d, este posibil 
să se obţină un răspuns plat de la frecvențe joase pină la peste 100 MHz. 


Rezultatele de la calculator din tabelul 19.9 s-au reprezentat grafic- 
sub forma locului rădăcinilor în fig. 19.23, a. Între acest loc şi cel original. 


D V., § 19.4 pentru detalii de măsurare. 
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schițat în fig.23, a, conform cu polii lui a(s), există o deosebire pronunţată. 
Figura 19.23,b pune în evidență faptul surprinzător că acest amplificator 
este întotdeauna stabil (dacă se ignorează efectele parazite, indiferent 
cît de mare este reacţia, deoarece pe măsură ce R, scade, polii lui A(8) 
se deplasează, în realitate, înspre eateriorul axei imaginare). 
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A 
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Fig. 19.25. Fotografiile oscilogramelor amplificatorului din fig. 19.22. 


Imprecizia locului rădăcinilor reprezentat în fig. 19.23, este datorată 
următorilor doi factori independenți : mai întii, după cum s-a menționat, 
conceptul de bază al despărțirii circuitului din fig. 19.22, b în circuitul 
a şi f ca în fig 19.24, este o soluție discutabilă datorită existenței capacității 


"in al doilea rînd, efectul de încărcare al lui R; asupra circuitului a 
nu este neglijabil în acest caz, astfel că polii lui a nu rămîn fixaţi pe măsură 
ce valoarea reacției creşte. Efectele de încărcare ale ampliificatoarelor 
cu două etaje sint de obicei mai serioase decît ale ampliticatoarelor cu 
trei sau mai multe etaje. Numai cu două etaje, ag este de obicei mai mic, 
astfel încit fa trebuie să fie în mod corespunzător mai mare pentru a 
realiza desensibilizarea cerută. O valoare mare a lui fọ implică totdeauna 
o încărcare mai mare a nodului de ieșire (v. problema P.19.19). 
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19.4. DEMONSTRAȚIILE EXPERIMENTALE LA CURS 


Se adaugă amplificatorului cu reacţie (amplificatorul din fig. 

un detector de vîrf ca cel din fig. 19.26. care: frecvențele its: seo 
acest experiment pot fi de ordinul a 100 MHz, detectorul trebuie montai 
pe același şasiu ca și amplificatorul. Se fac apoi conexiunile pentru restul 
cahipamanțului, ca în fig. 19.26. Sint necesare amplificatoare logarit- 
mice” pentru a produce reprezentări grafice în scară dublu logaritmică. 
Pentru o reglare corectă a aparatelor se poziţionează osciloscopul pe o 
sensibilitate de 10 dB/diviziune verticală și pe orizontală avind scale de 
1 MHz la stînga, 10 MHz la centru şi 100 MHz la dreapta. 


Detector de virf 
4700F 4740 


Vobvlotor Amplifiċotor 
lesa | oi reoche 


Amphificotar 
logoritmic 


Fig. 19. 


Amphifcaton 
/ogaritic 


„Zseriascap 
(preferoi! 
cumemerie) 


„Or 


Schema-bloc pentru demonstrația experimentarea de curs. 


Presupunînd că se testează amplificatorul din fig. 19.15, se alege R, 
egal cu zero pentru a avea o reacţie de c.a. egală cu zero şi se trasează 
curba de răspuns. Dacă se foloseşte osciloscopul cu memorie, păstraţi 
această imagine. Repetaţi experiența pentru valori crescătoare ale reacției 
rezistive, adică măriţi valoarea lui Ra(0, = O). În fig. 19.27, a pot fi 
văzute rezultatele tipice ale cîtorva experimentări (rezultatele au f 
suprapuse). Reţineţi corespondenţa între reprezentările acestea şi configu- 


raţia de poli pentru locul rădăcinilor, O i ificatot 
devine instabil. reșteţi pe R, pînă cînd amplificatotul 


» Pentru o variantă de proiectare, v. bibliografia [19.5]. 


15 — e. 587 
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Repuneţi pe R, la o valoare pentru care se obține o ușoară Cocoașă 
şi apoi creșteţi pe 04. Din nou, este util osciloscopul cu memorie, deși 
nu este esenţial. Fig. 19.27, b şi 19.14 sînt reprezentări tipice ale rezultate- 
lor. 


IL | = |_£ 
i | E E Li 
X 10000 4 X w000 | | | 
e sen = a iN 
2 7000 = 7000 
F > i f 
3 i 3 i 
3 J e 
100; 2 70 100 ii LUĂ 10 100 
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a 3 b 


Fig. 19.27. Fotografiile oscilogramelor pentru demonstrația experimentală de curs din 
fig. 19.26 și 19.16. 
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Fairchild Semicon- 


PROBLEME 


P 19.1. Să se determine pentru amplificatorul cu reacție din $ 19.22 (fig. 19.10) transmisia 
pe buclă la frecvențe medii, desensibilizarea și valoarea lui Ry cerută pentru a determina ampli- 
ficatorul să intre în instabilitate (v. pag. 191). 

P 19.2. Să se calculeze polii lui a(s) pentru circuitul a (fig. 19.13, b), incluzind efectul de 
încărcare al lui Cy = 0,255 pF, Gy = 0,054 mS. Să se compare distanţa medie a celor trei poli 
inferiori ai lui a(s), pentru acest calcul, cu valoarea corespunzătoare din $ 19.2.4, calculată 
neglijind pe Cy. Să se comenteze efectul încărcării datorat lui Cy (v. pag. 200), 

P 19.3. Să se estimeze valoarea zeroului sp în bucla de reacție (fig. 19.13), care va asigura 
faptul că amplificatorul este stabil pentru toate valorile transmisiei pe buclă la frecvențe med ii 
(v. pag. 200). 


PROBLEME 227 


P 19.4. Tabelul 19.5 arată că atunci cind se adaugă un condensator de compensare unui 
amplificator cu trei etaje (fig. 19.13), amplificatorul are șapte frecvenţe naturale. Să se explice 
de ce. Verificaţi valoarea distanţei. medii la axa imaginară cind reacţia este modificată. Este 
aceasta constantă? Repetaţi pentru primii patru poli inferiori şi separat, pentru primii trei poli 
şi comentaţi (v. pag. 207). 

P 19.5. Să se calculeze polii lui a(s) pentru circuitul a din fig. 19.13 incluzind efectele tui 
Cy şi Gy. Să se folosească valorile lui Cy şi Gy din tabelul 19.5. Faceţi verificări pentru a vedea 
cum aceste schimbări modifică polii lui a(s) (v. pag. 207). 

P 19.6. Pentru valorile rezistențelor date în fig. 19.16, să se determine valorile lui C și R, 
care vor avea acelaşi efect ca și Cy = 0,255 pF, Gy = 0,054 mS (fig. 19.13) (v. pag. 297, 

P 19.7. Un anumit amplificator are reacţie rezistivă şi un circuit a cu următoarea funcție de 
transfer : 


105 
a(s) = a 
(s + 2) (s + 2) (s + 2) 


a) Cit de mare poate fi f fără a se produce instabilitatea ? 

b) Să se deplaseze unul din polii lui a(s) către axa imaginară la sp = — 1/50. Cit de mare 
poate fi acum fe fără a se produce instabilitatea. Explicați prin schițarea locului rădăcinitoc. 

în fiecare caz (v. pag. 207). 

P 19.8. Să se arate că pentru un condensator de o anumită valoare, polul inferior al lui 
g(s) din fig. 19.10, b este deplasat mai departe în raport cu ceilalți poli dacă C, este conec- 
tat cum se indică, decit dacă ar fi fost conectat intre bază și masa tranzistorului al doilea (v. pag. 
207). 

P 19.9, Să se calculeze rezistența în circuit deschis văzută la bornele lui C{ (fig. 19.10). 
Să se substituie valorile numerice din fig. 19.10 pentru a verifica valoarea lui Ry calculata 
la pag. 208. 

P 19.10, Să se incerce adăugarea unui condensator de 50 pF intre bază și colector in ampli- 
ficatorul cu reacție din fig. 19.10, mai intii la T}, apoi la 7, şi în sfizșit la T3. Să se calcuieze 
polii lui a(s) in fiecare caz şi să se schițeze locul rădăcinilor. Din aceste reprezentări să se spună 
dacă se poate obține o desensibilizare mai mare decit cea obținută in § 19.2.5. Să se verifice es- 
timarea făcută, alegind valoarea lui Ry dată de testul pe calculator asupra polilor lui A(s) pentru 
a obţine desensibilizarea maximă și răspuns plat in frecvență (v. pag. 209). 

P 19.11, Există un motiy foarte puternic pentru a nu adăuga un condensator de compen: 
de la baza la colectorul unui etaj de ieșire al unui amplificator cu reacție, motiv independent de 
5. şi problema P,19.10. Explicați (v. pag. 219). 
polilor lui A(s) pentru diferite valori ale iui 
19.10. Păstraţi Ry = 5 kQ. Estimați valoarea lui C} pentru a pro- 
duce o pereche de poli ai lui A(s) cu Q unitar (+. pag. 210). 

P 19.13. Să se estimeze lărgimea de bandă a circuitului a din fig. 19.10, cu şi fără cond: 
satorul de compensare de 50 pF. Să se comenteze efectul lui C, asupra desensibilizării (v. pag. 21 

P 19.14, Tabelul 19.6 indică faptul că un răspuns satisfăcător” (in cazul de faţă, perechsa 
complexă are Q subunitar), poate fi obținut adăugind un condensator de 50 pF, Cy, intre 
baza și colectorul tranzistorului T, ca tn fig. 19.10, şi de asemenea, adăugină un conden- 
sator Cy de 1 pF în paralel cu rezistența Ry. Această alegere a lui C, și Cy nu este neapărat 
cea optimă. Să se facă comentarii asupra posibilităților de alegere C, contra Cy. Dacă este posi! 
folosiți un calculator pentru a găsi alte combinații de C, şi Gy şi dați răspunsul dorit. Care 
cea mai bună alegere; de ce? 

P 19.15. Pentru amplificatorul din $ 19.3.1 (fig. 19.19), să se calculeze œ din polii lui 
A(s) dați in tabelul 19.7 pentru R, = 0,05 Q. Verificaţi, deci, rezultatele date la pag. 215. 

P 19.16. Amplificatorul din § 19.3.1 (fig. 19.19) poate fi de asemenea compensat prin adâi 
garea unui condensator amplificatorului de bază ca in § 19.2.5. Care este valoarea capacită! 
care întrunește specificațiile de la inceputul $ 19.3.1 (v. pag. 216)? 
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P 19.17, Să se folosească rezultatele de la calculator din tabelul 19.8 pentru a verifica con- 
ceptul de „distanţa medic faţă de axa j”, pentru amplificatorul cu reacţie din fig. 19.19, com- 
pensat de inductanța L în serie cu R, (v. pag. 217). 

P 19.18, Dindu-se funcţia de transfer a lui a(s) ca în § 19.3.2, să se proiecteze reţeaua de 
reacție din fig. 19.22 pentru a obține configurația Butterworth cu doi poli pentru funcţia de 
transfer pe buclă inchisă A(s). Să se compare lărgimea de bandă și desensibilizarea cu protec- 
tarea din $ 19.3.2. 

P 19.19, Să se separe cei doi factori care conduc la inacurateţea locului rădăcinilor pentru 
circuitul din fig. 19.22; mai intti se va presupune gp = 20 S pentru al doilea tranzistor, pentru 
a reduce efectul încărcării lui Ry. Apoi faceţi Cu, = 0 la primul tranzistor pentru a elimina 
inacurateţea circuitului a. În fiecare caz să se calculeze locul rădăcinilor și să se compare cu 
locul prescris (fig. 19.23, a) (v. pag. 224). 

P 19.20. Presupunind tranzistoare ideale (C p= Cu = 0), în fig. 18.29 să se schițeze locul 
rădăcinilor pentru acest amplificator. Explicaţi de ce proiectantul a plasat rețeaua RC pe calea 
reacției. 

P 19.21. Dacă se incearcă rezolvarea problemei P 18.25, c formind un circuit a și un circuit 
f, se ridică anumite contradicții. Pentru a arăta aceasta, formați circuitele a și f presupunind 
că amplificatorul operaţional are o anumită rezistență de ieşire Re și nu prezintă intirzieri interne 
(de exemplu tensiunea de ieşire a amplificatorului singur, este egală cu curentul de intrare mul- 
tiplicat de o constantă ag Determinați acum a și f și deci A(s). Ciji poli are această funcţii 
Determinați prin inspectarea circuitului original, fig. 18.30, a cu R, înlocuit prin Ca, ciţi poli 
are A(s) în realitate. Primul răspuns este greșit deoarece circuitul nu îndeplinește. anumite con- 

iţii fundamentale cerute pentru a forma circuitele a și f. Explicați (v. de asemenea problemele 
P 20.17 şi P 20.18). 
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PROIECTAREA AMPLIFICATOARELOR 
CU REACȚIE PE BAZA RĂSPUNSU- 
LUI PE AXA j 


20.1. TEORIE 


În capitolul precedent s-au discutat metodele proiectării amplificatoare- 
lor cu reacţie utilizînd graficele locului rădăcinilor. În capitolul acesta, 
se studiază problema dintr-un punct de vedere oarecum diferit, în care 
proiectarea se bazează numai pe răspunsul staționar măsurat al circuitului 
a. În esenţă, acestă metodă implică determinarea transmisiei pe buclă 
în regim staționar af(jo), măsurind pe a(jw) şi măsurînd sau calculind 
pe fije). Din graficul amplitudinii și al fazei lui af(je) este posibil să se 
calculeze răspunsul staționar al amplificatorului cu bucla închisă, 4(jo). 
Prin analogie directă cu metoda locului rădăcinilor, se vede dacă proiec- 
tarea este satisfăcătoare, selectiv, pentru desensibilizare și răspunsul 
în frecvență şi tranzitoriu. Dacă proiectarea nu este satisfăcătoare, este 
necesară introducerea unei forme de compensare. 

Un avantaj important al acestei metode constă în posibilitatea folosirii 
direele a răspunsului în frecvență măsurat al amplificatorului de bază fără 
a, fi necesară determinarea, frecvenţelor naturale pe calculator, 


20.1.1. Criteriul lui Nyquist 


În cadrul acestei metode, este esenţial să se găsească criterii, atit 
pentru stabilitatea cit şi pentru răspuns tranzitoriu „„satisfăcător” în 
funcţie de răspunsul staționar a(jw) și A(jc), la fel cum s-a procedat; în 
funcție de poli și zerouri în cadrul metodei locului rădăcinilor, Criteriul 
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de stabilitate va fi studiat în acest paragraf, iar criteriile pentru răspuns 
tranzitoriu şi staționar satisfăcător vor fi studiate în $ 20.1.2. 

Criteriul de stabilitate de bază folosit în discuţia asupra locului rădăci- 
nilor era acela că frecvențele naturale ale funcţiei de trânsfer a amplifica- 
torului cu reacție A(s), trebuie să se afle în semiplanul stîng al planului 
complex, pentru ca amplificatorul să fie stabil, Criteriul corespunzător 
pentru răspunsul staționar este acela că transmisia pe buclă af(jo) trebuie 
să satisfacă așa-numitul criteriu al lui Nyquist de stabilitate a amplifica- 
torului. Acest criteriu va fi pus în evidență în axe semilogaritmice repre- 
zentînd logaritmul amplitudinii lui af(jo) în funcție de unghiul de fază 
al lui af(jo). 

Fig. 20.1, a reprezintă log jaf (jo)| în funcţie de af (jo) pentru un 
amplificator tipic. Ideea de bază a testului Nyquist este aceea că locul 
lui a(jw) reprezentat în fig. 20.1,a, corespunde axei jo din planul s, în sensul 
că, un punct deplasindu-se pe axa jo în- sus (fig. 20.1, b) de la minus 
infinit la plus infinit, se va deplasa de-a lungul conturlui cu linie plină 
din fig. 20.1, a în direcţia indicată pentru creșterea lui w. Cele două repre- 
zentări formează o transformare conformă : elementul de arie dreptunghiular 
dintr-un plan, se transformă în element de arie dreptunghiular, în celălalt, 
iar rotaţiile de 90° dintr-un plan se transformă în rotații de 90° în celălalt 
plan. Din păcate, calea convențională de reprezentare a lui logja(jc)! 
în funcţie de jajo) (v. fig. 20.1, a), este inversată față de aceea cerută pen- 
tru o transformare conformă exactă, deoarece unghiul este reprezentat 
către dreapta, nu către stînga. Din această cauză relațiile unghiulare 
din cele două plane sînt inversate : +90° dintr-un plan corespund ia — 90° 
din celălalt plan. De exemplu, cînd „ne deplasăm” în sus pe axa jo în 
planul s, în direcţia crescătoare a lui œ, semiplanul drept apare întotdeauna 
în partea noastră dreaptă. Făcînd aceeași „deplasare” pe logla(j) în 
funcţie de la jo), pentru valori crescătoare ale lui œ, se observă că semi- 
planul drept din planul s, se transformă în porțiunea ce rămine în stinga 
conturului în timpul deplasării. Cele două regiuni corespondente sint 
haşurate în fig. 20.1, a și 20.1, b. Deci, semiplanul drept din planul s 
corespunde porțiunii din interiorul conturului lui af( jo) din fig. 20.1, a. 

Pe baza definiţiei originale, 


i ta 
1+af 


polii lui A(s) apar pentru af = —1, cum s-a văzut în $ 19.2.1. Deci în 
reprezentarea lui logļa(jw)| în funcție de |a(jw), criteriul Nyquist cere, 
pentru a asigura stabilitatea lui A(s), ca af 1 să apară in acea regiune 
a. conturului care corespunde semiplanului stîng al planului s. În mod 
concret, punctele af = —1, adică |af| = —1 și Jaf = + (Ên + 1) 180°, trebuie 
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să se afle în partea exterioară a reprezentării. Deci, diagrama din fig. 20.1, a 
arată că amplificatorul este stabil pentru valoarea indicată a transmisiei 


pe buclă la frecvențe medii (v. problema P20.1). 


Este de așteptat, din discuția locului rădăcinilor din § 19.1 și 19.2, 
că dacă af, ar fi crescut, perechea complexă a lui A(s) ar fi forțată să 
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Fig. 20.1. Testul Nyquist : 
a — amplitudinea logaritmică in funcție de fază pentru of iu); b — planul s, arătind conturul corespunzător, 


treacă în semiplanul drept, iar amplificatorul ar deveni instabil. Fig. 
20.1, a indică faptul că aceasta este situația reală. Creşterea lui a,f, va 
mări pe |af(jo) | printr-un factor constant fără a schimba jaf(jœ), astfel 
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că diagrama 20.1, se măreşte la scară fără a-şi schimba forma, datorită 
reprezentării semilogaritmice. Este clar că această transformare va face 
ca diagrama să înconjoare punctul af = —1, indicind că amplificatorul 
devine instabil. 

Pentru situaţii relativ simple, ca aceea din fig. 20.1, a în care faza 
lui af(je) este o funcţie monoton descrescătoare de œ, se poate observa 
că testul Nyquist se reduce la următoarea afirmaţie simplă : 

Un amplificator cu reacţie va fi stabil dacă amplitudinea af(jo) este 
mai mică decît unitatea cînd faza lui af(jc) este+180°. 

Acest test simplu asupra stabilităţii, poate fi aplicat direct cazacteristi- 
cilor de frecvenţă (diagramele Bode) fără a trasa vreodată log |a(jo)] 
funcţie de jajo), ca în fig. 20.1, a. Pentru ilustrare, fig. 20.2 reprezintă 
diagramele Bode pentru același amplificator ca cel folosit în fig. 20.1, a. 
Deoarece |af(je)| este mai mic decît 1 la e = 56, frecvenţa la care |af(jo) = 
= — 180, se ajunge la concluzia că amplificatorul complet cu reacţie 
va fi stabil. 


20.1.2. Criterii pentru un răspuns acceptabil 


În discuția despre locul rădăcinilor ($ 19.2.3) s-a scos în evidenţă că, 
deși polii şi zerourile lui A(s) determină unic (pînă la o constanță) răspunsul 
staționar şi tranzitoriu al ampliticatorului, este necesar, pentru ușurința 
calculului, să se stabilească criterii mai simple pentru un răspuns acceptabil. 
Deci, pentru un răspuns tranzitoriu acceptabil, eră necesar ca perechea 
complexă să se afle sub liniile radicale de 45° (Q mai mic decit 0,707), 
iar pentru răspuns în frecvență acceptabil era necesar ca perechea compie- 
xă să se afle sub liniile radicale de 60° (Q = 1). 

În discuţia prezentă, referitoare la răspunsul staționar, apare o situaţie 
similară. Răspunsul staționar al lui a(jo) şi f(jo) determină în mod unic 
răspunsul în frecvenţă staționar cu buclă închisă A(jw). O tehnică grafică 
relativ simplă, pentru determinarea răspunsului în frecvenţă pe bucla 
închisă A(jc), este de a reprezenta log |a(jc) | funcţie de laljo) cu ajutorul 
aşa-numitelor diagrame Nichols, date în formă simplificată în fig. 20.3. 
Aceste diagrame sînt construite reprezentînd conturile de amplitudine 
constantă şi fază constantă ale funcției : 


af(jo) 
1 + afijo) 


avînd pe abscisă faza lui af(jo) şi pe ordonată amplitudinea lui af(jo). 
Deci, cunoscînd af(jc), se poate utiliza diagrama pentru a găsi Afl(jo) 
şi deci A(jo). 


Afije) = 


1) Diagramele Bode cu fază nemonotonă sint discutate in lucrarea [20.1]. (NA) 
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Din păcate, nu există o cale simplă pentru a determina răspunsul 
tranzitoriu cu bucla închisă, din af(jo). Deci, sîntem constrînşi să folosim 
criterii aproximative asupra lui afijo) pentru a asigura atit un răspuns 
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Fig. 20.2. Diagramele Bode pentru amplificatorul cu graficul din fig. 20.1, a. 


staționar cît şi un răspuns tranzitoriu acceptabile. Criteriul rezervei de 
amplificare şi fază şi criteriul valorii maxime a vârfului în răspunsul sta- 
ționar sînt două criterii folosite adesea. 
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Apropierea conturului al lui af(je) din fig. 20.1, a, de af = —1, scoate 
în evidență în mod clar o măsură a gradului de stabilitate a ampliticatorului 
cu reacţie. „Rezerva de amplificare” și „rezerva de fază”, arătate atit 
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Fig. 20.3. Diagramele Nichols. Conturul ingroșat este pentru amplifica- 
torul din $ 20.2. 


în graficul [log |a{jw) |, la(jc)] cît şi diagrama Bode în fig. 20.4, sint criterii 
folosite adesa pentru a descrie această apropiere de af = —1. Rezerva 
de amplificare este definită ca 1/|af(jo)| calculat la frecvența la care 
|af(je) este + 180°; deci, pentru acest circuit, rezerva de amplificare este 
egală cu 2. Rezerva de fază este 180° — | laf(jw)|, calculată la frecvența 
care |af(jo)| = 1, care în acest caz este 45 

Pentru amplificatoarele practice, este indicat ca rezerva de amplificare 
să fie cel puţin 4, iar cea de fază cel puţin 60°. 

Într-o anumită măsură, mărime, acestor rezerve este un indice al 
stabilităţii ampliticatorului și un indice al supracreșterii în regim tranzitoriu. 


l 
] 
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Un alt criteriu utilizat adesea pentru a asigura un răspuns tranzitoriu 
acceptabil, este acela ca răspunsul amplificatorului cu bucla închisă 
A(jo), să aibăun vîrf mic. Din fig. 19.3 și 19.4 rezultă că pentru o funcție 
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Fig. 20.4. Rezervele de amplificare și fază: 
a — amplitudinea functiei de fază; b — diagramele Bode. 


simplă cu doi poli, acest criteriu este identic cu specificaţia asupra locali 
zărilor polilor. Pentru funcţii mai complicate, relația devine mai complicat: 
De asemenea, o specificaţie adesea utilizată pentru un răspuns tranzitoriu 
satisfăcător este aceea ca virful răspunsului în frecvență A(jc) să fie mai 
mic decît 1,1 din răspunsul la frecvențe medii. Un astfel de factor depinde, 
de obicei, de aplicaţia dorită. De exemplu, pentru un servosistem se vtili- 
zează adesea factori de ordinul 1,3 sau 1,5 
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20.2.1. Proiectarea iniţială 


Pentru a ilustra calculul unui amplificator cu reacție pe axa j, se va examina amplificatorul 
cu reacție beclă-buclă din fig. 20.5, a; s-a ales spre reexaminare amplificatorul din $ 19.3.1 
pentru a facilita comparația între proiectarea pe baza locului rădăcinilor și cea pe baza axei j. 


pa 
3 
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Proiectarea de față ar trebui efectuată pe baza răspunsului sinusoidal măsurat, a(ju) = 
= I IVs, al circuitului a din fig. 20.5,d (derivat din fig. 20.5, a prin metodele discutate în $18.4). 
Din păcate nu cunoaștem încă valoarea rezistenței de reacţie Re. Așadar singura modalitate de 
abordare este să se presupună că Fe este de valoare suficient de mică astfel că răspunsul m: 


rat 1% ]Vg al amplificatorului de bază, sursă și sarcină (fig. 20.5, c) va fi aproape identic eu ră 
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Fig. 20.5. Amplificator cu reacţie buclă-buclă: o, Grodhe 
a — schema electrică; d — - =- H 

circuitul a; e — circuitul a ou Re = 0. Fig. 20.6. Răspunsul mâsuz-t pentru circuitul diu fig. 20.5, €. 
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punsul circuitului a. Răspunsul măsurat 15 /V, (amplitudine și fază în funcţie de frecvenţă) 
este prezentat în fig. 20.6 1). Deşi nu se cunoaște Valoarea lui Re, graficele au fost denumite Ja( je) | 
şi jaljo), în concordanţă cu presupunerile de mai sus, 


a4 man T r = 
sm == i A 
| S | 

| i i R | 


i 

| 

| 

| 

AREA RSN ca EE N 
| 

| 


latja) 


0000 2 5 a002 S 001 2? 5 01 a2 51 
w, 6 rad/s 


Diagramele Bode ale lui af(jw) pentru ampliticatorul din fig. 20.5. 


1) Aici sintem puțin incorecți. Acesta nu este răspunsul măsurat care ar trebui să fie; el 
este mai degrabă cel calculat din polii lui A(s) pentru R, = 0 (v. tabelul 18.7), ` informație pe 
care nu o avem „la dispoziţie” in conformitate cu regulile de bază. Se dă această libertate, pentru 
a facilita comparația celor două soluții (NA). 
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Se calculează mai intti valoarea reacției la frecvențe medii, care poate fi aplicată indeplini: 
următoarele condiţii : ` 


rezerva de amplificare = 4; 


rezerva de fază = 60°. 


Pentru a face un control asupra stabilităţii, de amplificare, ș.a.m.d., este necesar să avem 
o reprezentare a lui af( jo). În acest amplificator f(jw) == Re ; deci jaf(jo)] este identic cu tal jo) i 
cu excepția unui factor constant, iar jaf(Jeo) este identic cu ja(jo). Deci, în acest caz simplu 
se poate obtine afí jw) fără a face o nouă reprezentare grafică ; tot ceea ce mai rămine de tacut 
este să se realizeze o nouă ctalonare a axci verticale pentru graficul amplitudini. Totuși, pen- 
tru a reduce gradul de confuzie în acest exemplu inițial, se reprezintă af(jo) într-o figurà sepa- 
rată (fig. 20.7). 

Curba continuă din fig. 20.7 este diagramia Bode, desenată pentru a obține o rezervă de 
fază de 60": la frecvența la care laf(jo)! = 1, |aftjw) = — 120°. Pentru a reprezenta graficuj 
amplitudini trebuie mai intii reprezentată grafic faza și apoi valoarea lui of necesară pentru 
a obține rezerva de fază dorită. Din reprezentarea fazeo (fig. 20.7) se observă că atunci cind 
afli), aici egal cu |atje), este —120°, o = 0,035 Grad/s. Deci trebuie ca, la această frecvență, 
iafijo) | să fie unitar. Din fig. 20.6, pentru œ = 0,035, se obține: 


lao) = 15,5. 


Pentru a indeplini condițiile referitoare la rezerva de fază, 


15,5 fo = 


fo = Re = — = 0,065 Q, 


iar transmisia pe buclă în bandă poate fi: 


aofo = (100)(0,065) = 6,5. 


Aceste calcule au fost folosite drept bază pentru graficul amplitudinii din fig. 20.7. Apro- 
fundarea exemplului va arăta că pentru acest amplificator, rezerva de fază constituie criteriul 
de control ; proiectarea corespunzătoare, bazată pe rezerva de amplitudine, va fi lăsată pe scara 


problemelor P 20.2 şi P 20.3. 
Fig. 20.8 reprezintă răspunsul A(jo) cu bucla inchisă, obținut fie prin calcul punct cu punct 


din fig. 20.7 și folosind relaţia de bază a reacției 


AU) m i, eoa 


1+ aja) 


die reprezentind afí jw) pe o diagramă Nichols. Fentru a facilita calculele ulterioare, co ul 
Juj aft jw) a fost adăugat unei diagrame Nichols în fig. 20.3. Se observă că valorile citite de pe 
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sablon corespund Iui-|af(jes)| și deci trebuie împărţite la R, = 0,065 Q pentrua obţine |[3/Vsi. 
Datorită rezervei de fază de valoare mare, răspunsul global este plat. Graficul lui A(jo) pentru 
R, = 0,065 Q corespunde destul de bine cu informația dată în $19.3.1 și tabelul 19.7. 
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Fig. 20.8. Răspunsul A(jæ) cu bucla închisă pentru amplificatorul din fig. 20.5, Re = 0,065 Q. 


O estimare rapidă a benzii, cu bucla închisă, se poate face fără a reprezenta efectiv pe 4(jc). 
Se observă că ecuația 20.1 poate fi scrisă : 


1 _ di (20.2) 


Aa) = 
do) = io targa) 


În dreptul frecvenţei rezervei de fază, se ştie, prin definiţie că pentru o rezervă de fază 
de 60°: 


afo) = 1 |= 120. 
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Substituind în relaţia (20.2) și luind valorile absolute, se obţine : 


1 
fijo) 


1 |—120° ) _ 


141 |—120 


1 
|. (20.3) 
| 


Deci, pentru o reacţie independentă de frecvenţă și o rezervă de fază de 60°, amplificarea 
pe buclă inchisă A(jo) este relativ constantă pină la frecvenţa rezervei de fază. În exemplul 
acesta, se ştie deci, fără a reprezenta A(ju) că frecvenţa superioară a amplificatorului complet 
este mai mare decit 0,035 Grad/s, fiind cam de 5 ori mai mare decit a amplificatorului de bază. 

în continuare, se impune creșterea reacției cu un ordin de mărime penru a indeplini spe- 
cificația originală asupra desensibilizării (concret agfg = 50). Deoarece a = 100 este necesar ca : 


Re = fo = 0,5 Q. 


Deoarece reacția este pur rezistivă, creşterea transmisiei pe buclă, în bandă, la valoarea 50, 
translatează vertical curba amplitudinii, fără a-i schimba forma (v. fig. 20.7). Testul Nyquist 
asupra acestei diagrame noi, indică faptul că amplificatorul este aproape de limita de instabi- 
jitate, deoarece jaf(jo)| este numai cu puțin mai mic decit unitatea pentru |af(jw) = — 180° 
(acest rezultat concordă cu informația din tabelul 19.7). 

Graficele lui afijo) din fig. 20.7 oferă o nouă demonstraţie asupra faptului că polii foarte 
mari ai Jui afis) nu influențează concret calculele asupra reacției. Aceşti poli au influență asupra 
formei lui af(jeo), la frecvenţe foarte înalte. Totuşi, într-un amplificator cu reacţie cu n-ai multe 
etaje, polii inferiori sint factorii dominanţi in funcţia de transfer, în domeniul critic de frecventă 
în care iaf| este aproximativ unitar și | af este aproximativ 180°. Polii foarte înalţi, pe de altă 
parte, vor avea un efect scăzut în acest domeniu. Aceasta este o nouă justificare a neglijării 
polilor foarte inalţi în calculul locului rădăcinilor, din cap. 19. 


20.2.2. Compensarea prin reducerea deplasării fazei 
la înaltă îreevență 


Din fig. 20.7 reiese clar că dacă amplificatorul din fig. 20.5 are Ke egală cu 0,5 Q, necesară 
pentru a indeplini condiţia, rezervele de amplificare și fază vor fi inadecvate (v. problema P.20.4). 
Deci, este de aşteptat apariţia unui virf pronunțat în răspunsul cu bucla închisă A(jw), în vecină- 
tatea frecvenţei critice unde jafi æ 1 şi | af a — 180, adică la œ = 0,14 Grad/s (+. probleraa. 
P.20.5 și P.20.6). Așadar, pentru a indeplini condiţiile și a avea un răspuns plat rezonabil, tre- 
buie ca intr-un anumit fel să fie aplicată o compensare fie amplificatorului de bază, fie rețelei 
de reacţie. 

Ideea esenţială a compensării, formulată în graficele lui af(j) funcţie de co, este de a remo- 
dela graficele astfel incit jaf! să fie apreciabil mai mic decit unitatea acolo unde | af 180°. 
Totuşi, pentru circuite RLC simple, amplitudinea și faza sint strins legate, astfel că nu pot fi 
controlate independent. Pentru a ilustra această problemă, se încearcă să se compenseze ampli- 
ficatorul din fig. 20.5, a prin reducerea deplasării fazei lui af(jo) în dreptul frecvenței critice, 
ca 24 0,14 Grad/s, unde faza este —180°. O cale de a realiza această compensare este de a adău- 
ga o mică inductanţă în serie cu Re, pentru a introduce o deplasare de fază sub un unghi pozi- 
tiv, pentru funcția f(jo). 

Peamintim din § 19.3.1 că adzugind o inductanță, f devi 


fdo) = = Re+ jul. (20.4) 
Io 
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Deci | f(jo) creşte odată cu frecvenţa, ajungind eventual la +90°, cum este ilustrat în fig. 20.9 


(graficul normalizat al relației 20.4). Această deplasare pozitivă de fază va avea un efect 
bun asupra diagramelor Bode deoarece acum, cind se formează | afí j) (prin adăugarea unghiu- 


iui din fig. 20.9 Ja fig. 20.6) se poate reduce deplasarea de fază În vecinătatea frecvenţei critice 
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Fig. 20.9. Diagrama normalizată a lui f(jeo) = Re + joL, presupunind R, = 19,L=1 H. 


«o æ 0,14 grad/s. Totuși, problema nu este chiar atit de simplă. Se observă din fig. 20.9 că am- 
plitudinea lui f(jes) creste şi ea cu frecvența şi aceasta este un dezavantaj deosebit. La œ = 0,14 
amplificarea este, oricum, prea mare ; ceca ce este de dorit, este să se reducă af( jw) în acest do- 
meniu. Deci, compensarea reţelei de acest tip, deoarece nu oferă un control independent al 


EXEMPLU DE CALCUL PE AXA J 


amplitudinii şi fazei, tinde să îmbunătăţească faza | af( jw), dar înrăutățește Jaf(jo)| şi viceversa, 
Pe această bază putem afirma că o reacţie prea mare poate fi la fel de dăunătoare ca una prea 
mică, astfel incit retelele de compensare trebuie proiectate cu grijă. 


O proprietate a rețelelor RZ şi RC este forte importantă în proiectarea rețelelor de compex- 
sare: după cum se vede din reprezentarea normalizată din fig. 20.9, faza acestui circuit RL 
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se modifică cu 45°, pentru o variaţie a lui co de la zero la unu în timp ce amplitudinea creşte 
numai de la 1 la 1,41. Se poate profita de acest fapt, alegină L astfel incit această depla-- 
sare de 45° a fazei să apară în dreptul frecvenței o = 0,14 Grad/s, așa incit creșterea nedorită 
a amplitudinii va fi mică în vecinătatea frecvenţei critice. Din relația (20.4) rezultă că : 


0,5 


E — = 3,6 x 10H. 
0,14 x 10% 


JE 
o 


Diagrama Bode pentru această valoare a lui L este dată în fig. 20.10 (linia neintreruptă)-. 
Aceasta poate fi extrasă direct din fig. 20.6 și 20.9 prin înmulţirea scării de frecvență în fig- 
20.9 (de exemplu translatind scara logaritmică) prin factorul 0,14 şi apoi adunină amplitudinile: 
Jogaritmice ale celor două grafice de amplitudine și ale fazelor (se observă că s-a presupus în: 
mod tacit, că răspunsul a(jo) al circuitului a nu se schimbă ca urmare a efectului de tncărcare- 
inductivă serie la intrare și ieşire). După cum s-a prevăzut mai sus, inductanța a cauzat o creș- 
tere minoră în amplitudinea amplificării la frecvența critică, dar a realizat o reducere importantă: 
a deplasării fazei. Concret, compensarea a crescut rezerva de fază de la 6° la 45. 

Cu această rezervă de fază, răspunsul |A(jo)| al amplificatorului cu bucla închisă va avea 
o cocoașă destul de mică, iar pe baza relației (20.3), frecvența superioară la 3 dB va fi cava ma È 
mare decit 0,14 Grad/s, ceea ce îmbunătăţeşte de 5 ori performanța variantei necompensate. 
Aceste rezultate sint în concordanță cu cele din $ 19.3.1 (v. problema P 20.7). 


20.2.3. Compensarea prin adăugarea unui condensator 
amplifieatorului de bază x 


A doua metodă de compensare constă în adăugarea unui condensator de valoare mare, 
amplificatorului de bază, așa cum se indică cu linie punctată în fig. 20.5, a. Această modificare: 


va reduce lafijo)| în jurul frecvenței critice, œ = 0,14 Grad/s, fără o creştere nedorită a 
deplasării fazei. 


Să simplificăm problema la extrem, presupunind în mod arbitrar că af este : 


afis) = ———defe______ (20.5) 
G+D6+D GHD 
și să presupunem că adăugarea lui C, schimbă funcţia de transfer la: 
afts) = ofo (20.6) 


(s +1) (s +1) (Rr C, s41) 


în mod concret se presupune că adăugarea lui C, deplasează un pol în jos în domeniul 
frecvenței, dar lasă neschimbați ceilalți doi poli ai circuitului a. Diagramele Bode pentru relația. 
20.5 presupunind că afo = 10, sint reprezentate de curba cu linie continuă din fig. 20.11. Pen- 
tru această valoare a transmisiei pe buclă la frecvențe medii, graficul arată că amplificato- 
torul este instabil (v. problema P.20.8). 

Pentru a compensa amplificatorul, se adaugă condensatorul Cy, producind deci un pot 
dominant la s, = — 1/R7C, conform cu relația (20.6). Diagramele Bode pentru două valori: 
posibile ale Iui C, sint desenate cu linie întreruptă în fig. 20.11. Pentru s, = —0,1, ampli- 
ficatorul este stabil şi are o rezervă de amplificare de 2,5. Pentru s, = 0,01, rezerva de ampli- 
ficare a crescut la valoarea 20. 
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Alegerea lui C, este simplă în acest caz. Se reamintește mai întii că producere: 
unui pol dominant prin adăugarea unui condensator mare circuitului a are un dezavantaj impo: 
tant. Ea îngustează banda circuitului a și deci reduce banda în care acționează efectiv desen- 
sibilizarea întregului amplificator. Este deci de dorit să se adauge o capacitate cit mai mică 


4 
if 
ial 
i] 
| 
= j 
E SL ma 
Rs R TOȚI 
= N H | | 
SL NI | 
2 j i 
| ÎN ` 
a | | SI TI 
F (ES NE SO BERE ES i | 
a 2 5 001 2 5 01 2 5 12 5A 
rod 
== 
2 | 
== | | 
H 5 j 
j i 
| 
|] 
L_! 
T i 
| 
| SRNY 
PRE E i ÎN Oi i | 
goot 2 5 007 2 5 8 2 E 1 2 E Wu 
o,rod/s 


Fig. 20.11. Diagrama Bode pentru relațiile (20.5) și (20.6). 


posibil. Apoi se observă că în multe cazuri deplasarea de fază dată de polul dominant, 1a 
frecvenţa critică, este de —90°, deoarece, de obicei este necesar ca polul dominant să fie cu 
«el puţin un ordin de mărime sub frecvența critică. Presupunem că se impune o rezervă 
de amplificare de 4. Expresia af(ju) compensată va avea o deplasare de fază de —180° Ia 
o —90° de la polul dominant și —45° de la fiecare din cei doi poli, sa ṣi sp. Se vede 

diagramele Bode originale (linia continuă tn fig. 20.11), că jaf(jo)| pentru cei doi poli inalţi 
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ya fi egală numai cu 5 la co = 1, astfel incit pentru a realiza o rezervă de amplificare de 4 
este necesar să se deserească de 20 de ori amplitudinea Pentru = 1. Amplitudinea asimp- 


2); deoarece pentru acest amplificator, al doilea tranzistor are san 
(v. problema P.20.10). De asemenea, se știe 
e] produce un pol dominant în expresia lut a(s) 


1 
sm a-l, (20.2 
i RIC, 


vor deplasa cu siguranță, atunci cind se adaugă C, după 
ru răspunsul pe axa j aceasta Inseanmă că diagramele Boie 
o manieră mult ma complicată decit aceea produsă de miş- 

metodă experimentală bazată pe incer- 
prima valoare pentru C}. 


ina o valoare aproximativă a lui C,, presupunină că se 


1 
Pa) e, 
1 + jo/0,007 


Funcția rezultată a'f(jw) este trasată in fig. 20.12 (v, problema P 20.11). 

Se observă că în formarea lui a'f(jo) se face aproximaţia total nejustificată că ceilalţi 
cinci poli nu se deplasează atunci cind se adaugă Cr 

Pentru o rezervă de fază de 45°, amplificatorul compensat trebuie să aibă |af(jo) = 
Snuts cind laf(ja)! este unitar. Conform celor explicate mai sus, ne putem aștepta Ta o 
contribuție de —90°, din partea polului dominant. Deci, frecvența critică este în acel punct, 
de pe fig. 20.12, în care faza este —45°, Aceasta apare la w = 0,037 d/s. La această frecvență 
amplitudinea este egală cu 39 (fig. 20.12) astfel că C; trebuie astfel ales incit polul dominant 
în micșorează pe jaf] de 39 de ori în acest punct, Deci, polul dominant trebuie să fie : 


Yam =r = — 0,95 x 1023 ns~i, 


Pentru acest amplificator, rezistența Ry văzută de condensatorul C, (tig. 20.5, a) rezultă 
a îi de 14,3 KQ (v. problema P16.16). Aşadar, din relația (20.7), 


Cl a 73 pF. 
Rr | Sios) 14,3 x 0,95 x 1078 
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Diagramele Bode pentru af(jo) compensat au fost adăugate pe fig. 20.10, pentru a uşura 
gemparaţia între cele două soluții de compensare, S-a obținut, într-adevăr, rezerva de fază 
deda Prin adăugarea capacității de 73 pF, dar se observă că, procedind astfel. banda cir- 
Şuitului a este mieșorată substanțial, Deci, desensibilizarea va fi efectivă Intr-o Dao i mai mică 
decit în celelalte cazuri de proiectare. 
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Fig. 20.12. Diagrama Bode aproximativă pentru amplificatorul din fig. 20.5 cu polut 
inferior depiasat grafic. 


Răspunsul amplificatorulul cu bucla inchisă avind pe C, adăugat, va fi similar 
aceluia al amplificatorului necompensat cu R, = 6,065 42, după cum se poate verifica prin e 
Pararea diagramelor Bode pentru aceste proiectări (fig. 30.10 și 20.7). În ambele cazuri proies 
țarea s-a făcut pentru 4g==2 S și în vecinătatea frecvenței critice graficele sint aproape iden. 
tice, astfel incit ne putem aştepta la răspunsuri pe buclă inchisă aproape identice. Totuși, ĉe- 
oarece aul este mult mai mare In amplificatorul compensat, se obține o desensibilizare îi 

andă mai bună, în acest caz, 
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În tabelul 20.1 sint date valorile corecte ale parametrilor din cadrul celor trei proiectări. 
Se observă, în particular, că pentru proiectarea lui C; în paralel cu amplificatorul de bază, banda, 
Jui af(jw) compensat și banda pentru amplificarea globală cu bucla închisă, A(jo), sint sub- 
stanţial mai mici decit pentru proiectarea care introduce un zero în rețeaua de reacție (v. pro~ 
blema P.20.12), 


Tabelul 20.1 
Comparaţii între cele trei amplitieatoare discutate în § 20.2 


Desensibi- |Erocreate limită |preoventa, vizată 
Proiectul reana fa Tui A Go) (ca per 
di pms Inchieš) a lui af (jo) 
Necompensat | | 
e = 04 6,5 | 0,058 Grads! 0,007 Grad/s 
Compensat | 
R, 


059, 50 |03 0,007 
„6 nH | 

Re o, 50 | 0,058 Í 0,00095 
C, = 73pF li | 
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Ca un ultim exemplu asupra calculelor stabilităţii, se va examina 
problema instabilității la joasă frecvență într-un amplificator cu reacţie: 
simplu cu trei etaje cu cuplaj RO (fig.20.13) (trebuie recunoscut faptul 
că circuitul cu cuplaj direct din fig.19.16 este preferabil acestui circuit. 
în multe privinţe). Acest cireuit simplu are trei poli de joasă frecvență, 


+4 


Í l 
Fig. 20.13. Amplificator cu trei etaje cu cuplaj RC (polarizarea este simplificată Ia 
maximum). 
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fiecare din ei depinzind de o capacitate. Ešte deci foarte posibil ca aceşti 
trei poli să fie coincidenţi, în care caz funcția de transfer la joasă frecvență 
a, ar putea fi (în microfarazi, kiloohmi, milisecunde) : 


Fi ast 
a(s) = = e 
Is (+ D(s+D(s+1) 


(20.9) 


(v. problema P20.13). Amplitudinea şi faza funcţiei de transfer e(jo) 
(măsurate sau calculate), presupunind a, = —1000 KQ, este reprezentată 
în fig. 20.14. Pentru acest tip de reacţie, a, este întotdeauna, negativ ; 
graficul îl arată pe a(jo) apropiindu-se de —180° către frecvenţe medii. 

Să presupunem că dorim să proiectăm amplificatorul cu reacție astfel 
încît să aibă o desensibilizare în bandă de aproximativ 100. Atunci af, 
= 100, aşa încît: 


1 100 

= — a = 01 mS 
h R,  —1000 $ ý 
R, =10KQ. 


Chiar dacă nu mai interesează problemele stabilității la înaltă frecvență 
pentru această valoare a reacției, diagramele Bode ale lui af(jo) la joasă 
frecvență (fig. 20.15) arată că amplificatorul este complet instabili) (v. 
problema P.20.14). 

Deoarece circuitele echivalente la semnal mic la îrecvență joasă ale 
amplificatorului cu reacţie sînt atît de simple, comparativ cu circuitele 
la înaltă frecvență, şi deoarece, la joasă frecvență avem acces direct la 
ondesatoare, se obișnuiește ca, în cele mai multe cazuri, compensarea 
să se facă prin schimbarea capacităților, în loc să se introducă, noi elemente 
«de compensare. În acest caz se face compensarea prin creşterea a două 
dintre capacităţi, deci deplasind doi intre poli, mai jos în domeniul frec- 
venței şi păstrînd al treilea pol s = —1 drept pol dominant; de joasă frec- 
vență. O diagramă Bode, compensată corespunzător, care dă o rezervă 
de amplificare de 4, a fost adăugată pe fig. 20.15. 


2) Se observă că făcină abstracţie de semnul plus sau minus al lui a, și fọ sau dacă se 
analizează circuitul de înaltă frecvenţă sau joasă frecvență, agf,trebuie să fie pozitivă peniru 
o reacție negativă, pentru frecvenţe din bandă, așa cum s-a mai definit. Deci, prin definiție, 
pentru a avea reacţie negativă |asfo = 0. 
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Procedeul de determinare a capacităţilor pentru a da acest gratie 
paragrafele precedente și 


este identic, în principiu, cu cel discutat; în 


nu va mai fi detaliat aici (v. problema, P.20.15). 


1000, 
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Fig. 20.14. Răspunsul circuitului a la joasă frecvenţă al 
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100 


amplificatorului din fig. 20.13. 
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Oricare dintre aimplificatoarele cu reacție cu trai etaje cu cuplaj direct, 
discutate în capitolul acesta, și în cele anterioare, prezintă, problema, 
stabilităţii. Elementele de stocare a energiei sînt condensatorul de cuplaj 
de la intrare, condensatorul de șuntare şi reţeaua de reacţie (v. de exemplu 
fig. 19.16) și oricare alt condesator de cuplaj sau de şuntare din circuit. 
Aceste probleme de stabilitate pot fi întotdeauna, rezolvate prin schim- 
barea anumitor capacități (v. problema P.20.16). 
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Fig. 20.15. Diagramele Bode pentru amplificatorul in fig. 20.13. 
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PROBLEME 


P 20.1. Pentru a ilustra diferenţa dintre fig. 20.1 şi testul Nyquist convenţional, se obiş- 
muiește să se deseneze log la(ja)| în funcție de af(jco) în coordonate obișnuite, pentu a forma 
diagrama polară Nyquist, obținind valorile din fig. 20.1 şi 20.2. Indicaţi regiunea acestei repre- 
zentări, corespunzătoare semiplanului drept. Este amplificatorul stabil? 

P 20.2. Refaceți proiectarea din § 20.2.1 pentru a determina valoarea transmisiei pe buclă 
care poate fi utilizată fără a depăși rezerva de amplificare de 4. Rezolvaţi problema formină 
© nouă diagramă Bode din fig. 20.6 (v. pag. 241). Să se spună dacă rezerva de amplificare și cea 
de fază controlează efectiv proiectarea. 

P 20.3. Să se găsească direct, din 20.6, fără a reprezenta din nou valorile lui fọ şi afo 
pentru ca amplificatorul din $ 20.2.1 să aibă o rezervă de amplificare egală cu 4 (v. pag. 241). 

P 20.4. Să se calculeze cin fig. 20.6 rezervele de amplificare şi fază ele amplificatorului 
din fig. 20.5, a presupunind R, = 0,5 O (v. pag. 243). 

P 20.5. Să se reprezinte grafic răspunsul A(jc) al amplificatorului cu bucla inchisă din 
fig. 20.5, a, presupunină R, = 0,5 Q. Să se rezolve fie redesenind graficele lui aftjo) din fig. 
20.7 pe diagramele Nichols (fig. 20.3), fie folosind ecuațiile (20.1) şi fig, 20.7 (V.pag. 243). 

P 20.6. Să se compare răspunsul A(jo) pentru amplificatorul din fig. 20.5 cu R, = 0,5 Q 
(problema P 20.5) cu informația cuprinsă in tabelul 19.7 asupra frecvenţelor naturale. Comen- 
taţi. (v. pag. 243). 

P 20.7. Utilizaţi datele din fig. 20.10 pentru af(jo) cu compensare inductivă (zero de înaltă 
frecvenţă în f) pentru a găsi A(jo). Aceasta poate fi făcută prin calculul direct, folosind ecuaţia 
420.1), sau cu diagrama Nichols (fig. 20.3). Să se compare aceste rezultate cu informaţia asupra 
frecvenţelor naturale din $ 19.3.1. (v. pag. 245). 

P 20.8. Să se reprezinte grafic in coordonatele: unghi de fază, logaritmul amplitudinii, 
funcţia af(jo) din relaţia (20.5) presupunind asf = 10. Comparind această reprezentare cu fig, 
20.1, să se răspundă dacă amplificatorul este stabil. Să se explice (v. pag. 245). 

P 20.9. Să se deseneze diagrama Bode pentru ecuaţia (20.6) presupunind a,fọ=10 şi 
RrCı=20. Aceasta este echivalent cu a presupune că amplificatorul a fost comparat prin miş- 
carea unui pol. Să se verifice că amplificatorul are o rezervă de amplificare de 4 (+. pag. 248). 

P 20.10. Verificaţi constantele de timp în circuit deschis între bază și colector pentru cele 
trei tranzistoare din fig. 20.5, b, presupunind B= 50, ra = 250 Q, ra = 25 Q, Rs = 1000 Q, 
Rz = 50 Q şi R, = 0,5 Q. Se neglijează ceilalți rezistori. Care este cel mai bun loc de plasare 
al condensatorului de compensare C,? (v. pag. 248). 

P 20.11. Să se mute un pol la s = — 0,007 ns-ă, pe graficul lui af(je) din fig. 20.10 (ne- 
compensat). Să se compare răspunsul obținut cu fig. 20.12 (v. pag. 249). 

P 20.12. Să se calculeze frecvența limită sus o, pentru transmisia af(j) a amplificatorului 
„compensat cu C,, fig. 20.5 și $ 20.2.3. De asemenea, să se calculeze frecvența limită sus pentru 
AG). Se foloseşte fig. 20.10. Verificaţi rezultatele cu tabelul 20.1. 

P 20.13. Să se calculeze în formă literală funcţia de transfer la joasă frecvenţă a circuis 
tului a, pentru amplificatorul cu reacţie din fig. 20.13. Unificaţi deci forma euației (20.9) 
(v. pag. 250), 

P .20.14. Care este valoarea maximă a transmisiei pe buclă în bandă, pentru amplifis 
“atorul din fig. 20.13 care va produce o rezervă de amplificare de 5 (v. pag. 250). 

P 20.15, Determinaţi noi valori pentru cele două capacităţi de cuplaj din fig. 20.13 pentru 
a indeplini specificaţia iniţială a,f, = 100, cu o rezervă de fază de 60° (v. pag. 252). 
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P 20.16. Completaţi -proiectarea amplificatorului din $ 16.1, fig.16.6, alegind valori ale 
capacităţilor de cuplaj, decuplare și scurtcircuitare astfel încit rezerva de fază la joasă frecvenţă 
este 60° (v. pag. 253), ` 

P 20.17. Rezolvaţi problema P 20.15 din punct de vedere al locului rădăcinilor, proiectind 
astfel incit nici un pol de joasă frecvență al lui A(s) nu are Q mai mare decit unitatea. 

P 20.28. Rezolvaţi problema P 20.16 din punct de vedere al locului rădăcinilor, proi ec- 
tind astfel încit nici un pol de joasă frecvență al lui A(s) nu are Q mai mare deit unitatea. 

P 20.19. Se culeg următoarele date asupra unui ampliiicator: 


1MB) | la je 
| j 
o | 1000 i 0° 
9,1 | 800 45° 
0,3 | 450 | —100° 
1,0 | 150 —150* 
3.0 | 15 —200* 
19.0 | 1 — 2505 


Care este valoarea maximă a reacției rezistive fọ care poate fi aplicată amplificatorului a) 
fără a avea instabilitate și b) menţinind un răspuns în frecvenţă „rezonabil? 

P 20.20. Compensaţi amplificatorul din problema P 20.19 cu scopul de a obţine o desen- 
sibilizare de 100 menţinind un răspuns în frecvenţă „„acceptabil”. 
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Funcționarea tranzistoarelor bipolare 
în afara regiunii active 


21.1. MODELE PENTRU TENSIUNI ARBITRARE 
ALE JONCȚIUNILOR 


Toate modelele pentru tranzistoare bipolare pe care le-am dezvoltat 
pînă acum sînt limitate, în sensul că descriu tranzistoare care lucrează 
ca dispozitive controlate în tensiune în regiunea act adică cu emitorui 
polarizat direct şi colectorul polarizat invers. Această limitare se aplică 
nu numai la modelele de semnal mic din capitolul 11, ci şi la modelele 
de semnal rnare dezvoltate în capitolele 7 și 8. În toate cazurile, anal 
funcţionării fizice interne a , dispozitivului a bazat pe condiţiile explicite 
ca joncțiunea de colector să fie polarizată invers și joncțiunea de emitor 
să fie polarizată direct. În unele aplicaţii ale tranzistoarelor (în particular 
cele în care tranzistorul este folosit mai degrabă drept comutator, decit 
ca modulator de putere controlabilă continun) joncţiunea de colector 
este polarizată direct cel puţin un interval de timp. Cu toate că funcţionarea 
la semnal mie în această regiune de lucru este mai puţin interesantă practic, 
totuşi relațiile între variabilele terminale totale sînt importante. În legătură 
cu asemenea situaţii, trebuie să extindem modeiele de semnal total din 
paragrafele 7.3 şi 8.1, astfel încît să permită tensiuni colector-bază 
emitor-bază arbitrare.” Această extindere este simplă și directă pentru 
nivele mici de injecție. Analiza se va face pentru o structură pnp şi apoi 
se vor extinde rezultatele, astfel ca să includă și tranzistoare npn. 


21.1.1. Sarcini stocate în regiunea neutră a bazei 


În dezvoltarea modelelor de tranzistoare care se aplică pentru tensiuni 
arbitrare ale joncţiunilor, presupunem că tensiunile jocţiunilor se schimbă 
suficient de lent, astfel încît distribuţia purtătorilor în exces în regiunea 
neutră a bazei se schimbă ca o succesiune de distribuții statice. Cu alte 
cuvinte, presupunem că distribuția de purtători în exces se schimbă sufi- 
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cient de lent, astfel încît; dacă s-ar face un film al distribuţiei variabile 
de sarcină, fiecare cadru din secvență ar fi identic cu reprezentarea unei 
distribuții statice corespunzătoare. Mai mult, distribuţia statică particulară, 
Ja care corespunde un anumit cadru din secvență, este cea care ar rezulta 
dacă tensiunea emitor-bază ar fi staționară la valoarea instantanee care 
există cînd a fost expus cadrul. Astfel, la evaluarea; curenților terminali 
trebuie să considerăm numai distribuții statice de sarcini în exces. 

Această aproximare este aceeași cu cea făcută în paragraful 8.1, unde 
am dezvoltat un model cu control prin sarcină care era valabil numai în 
regiunea activă. Așa cum s-a arătat acolo, presupunerea, că distribuţia, 
dinamică de purtători minoritari în exces este cuasistatică, adică se schimbă, 
ca o succesiune de distribuții statice, este valabilă dacă curentul instantaneu 
de bază este mic comparativ cu curentul instantaneu de emitor sau curen- 
tul instantaneu de colector. Această condiție pentru curenți se întilneşte 
în majoritatea circuitelor de aplicații cu tranzistoare bipolare, pentru 
că circuitul trebuie de obicei să realizeze o amplificare de curent rezonabilă 
de la bază la emitor sau colector. 

Distribuția cuasistaționară de sarcină în exces în bază este determinată 
de cele două tensiuni ale joncțiunilor. Concentrația de purtători în exces 
la marginea fiecărei regiuni de sarcină spațială este legată de tensiunea 
corespunzătoare a joncțiunii prin relația lui Boltzmann. Astfel, concentrația 
în exces la marginea dinspre emitor a bazei (x=0), într-un tranzistor 
pnp este: 


Pior Pon (620 — 1) 211 a) 
unde p,, reprezintă concentrația de purtători minoritari la echilibru ter- 
mic în regiunea uniformă a bazei şi Ypy tensiunea instantanee emitor-bază, 
Similar, concentraţia de purtători în exces la marginea, dinspre colector 
a bazei (la z = W) este: 


PUW) = Pan (000 —1) (21.1 b) 
unde voz reprezintă tensiunea, instantanee colector-bază, 

În fig. 21.1. a se arată distribuţia, cuasistatică de purtători în exces 
în bază, care se obține la polarizarea, directă a ambelor joncţinni, de emitor 
și colector. Concentrația pozitivă de purtători în exces la marginea fiecărei 
regiuni de sarcină spaţială reflectă faptul că fiecare jocţiune este polarizată 
direct. Distribuţia este lineară pentru că purtătorii minoritari se depla- 
sează longitudinal în bază numai prin difuzie și pentru că recombinarea 
în bază este neglijabilă. În concluzie, densitatea de curent de purtători 
minoritari trebuie să fie aproximativ independentă de poziţia în bază; 
aceasta cere un gradient; de concentraţie constant, care la rindul mi implică 
o distribuţie liniară. 
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'urentul constant; longitudinal de difuzie a purtătorilor minoritari, 
Pip rise linia din fig. 21.1, circulă de la colector la emitor 
respectiy în direcție opusă cu direcția asociată funcționării în regionen 
activă. În termeni de circuit, iş este negativ și îe este pozitiv yen Y a qr: 
tribuția reprezentată în figură. Acest curent circulă de la colector la emi 


pl) pd 


Fig, 21.1. Distribuţia de-puxtători în exces în regiunea bazei, pentru 

polarizarea directă a ambelor joneţiuni : i 

a — distributia totală de purtători în exces? b — descompunerea intr-o componentă. directă 
şi o componenti învertă. 


riza i j iunii de ctor depăşeşte polarizarea 
entru că polarizarea directă a joncțiunii de colector ] o i 
directă a joncțiunii de emitor, adică p; (W) > ps (0). Dacă emito 1 ar 
fi polarizat direct mai mult decit; colectorul, distribuția ar scădea căi 
colector și curentul de purtători minoritari ar circula în sens in 


21.1.2. Descompunerea in componente dircetă și inversă 


istribuți i i ri Î X în bază, care se obține 
Distribuția trapezoidală de purtători în exces în á, € ne 
cind poet joneţiuni sînt polarizate direct, poate fi obținută prin super 
poziţia a două distribuții componente, reprezentate în fig. 21.1 b şi nota e 
P şi R. Aceste componente se încadrează în următoarele constringe i 
1. Fiecare componentă corespunde la un oaront oapinga] de dituzie 
urtătorilor minoritari, care este independent de poziţie. A 

i; Pa: Fiecare componentă este zero la o joncțiune, adică fiecare components 
este triunghiulară. În particular, componenta directă de purtători n as 
(notată F) este zero la æ = W, în timp ce componenta inversă (notată R 
ieri idee de direct d și concentrația la w 
Concentrația la x= 0 depinde direct de vgs rapi 4 
depinde renh de vop conform relaţiilor (21.1). În concluzie, componenta 
directă a distribuției de purtători în exces depinde de Vgs, nu și de Vep 
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Similar, componenta inversă depinde de vop, nu și de vpp. Cu toate că 
fig. 21.1 reprezintă cazul cu polarizare directă a fiecărei joncțiuni, cores- 
pondenţa unu la unu între o componentă și o tensiune a jocţiunii este 
adevărată pentru orice valoare (directă sau inversă) a acelei tensiuni. 
Componentele distribuţiei de purtători în exces reprezentate în fig. 
21.1 b au evident proprietatea că aria distribuţiei totale este egală cu suma 
ariilor distribuţiilor componente și panta distribuţiei totale este egală 
cu suma pantelor distribuţiilor componente. Așa cum am văzut în para- 
grafele 7.3 şi 8.1 curenţii terminali asociaţi cu o distribuţie particulară 
de purtători în exces în regiunea bazei sînt linear dependenţi de panta şi 
aria acelei distribuții, pentru ambele situaţii, statică şi dinamică. În conclu- 
zie, fiecare curent terminal care însoţeşte distribuția totală arătată în 
fig. 21.1 a trebuie să fie suma unei perechi de componente de curent, fie- 
care fiind asociată cu una din distribuțiile componente din fig. 21.1 b. De 
exemplu, curentul de emitor poate fi considerat suma, a două componente 
de curent. O componentă corespunde componentei directe a sarcinii de 
exces în bază; cealaltă componentă corespunde componentei inverse 
de sarcină. Curenţii de colector şi bază pot fi similar obţinuţi din super- 
poziţia unei componente directe cu o componentă inversă. b 
Determinarea distribuției de purtători şi a curenților terminali prin 
superpoziția. a două componente este utilă pentru că fiecare componentă 
de sarcină depinde numai de o tensiune de” joncțiune şi pentru că fiecare 
componentă corespunde la distribuţia de sarcină pe care ne-am bazat 
analiza funcționării în regiune: activă. Această distribuţie aproximativă 
pentru regiunea activă este reprezentată prin curba cu linii întrerupte 


p (0) 


Distribuţie 
Ny ooroximatiră. 

S$ i _ Marginea regi- 
opri de sorcitd 


ahotsa Fig. 21.2. Distribuţia de purtători in 


i 
i 
Marginea regiv- | Viei sdin bază pentru funcţionarea 
ide sarcina — 1 în regiunea activă. 
spojili o 1 
Zrritorulai i 
i 
= x 
2 i 


-2o 


din fig. T.T, pe care am repetat-o aici în fig. 21.2. Această distribuție 
aproximativă este baza analizei în regiunea activă din capitolele 7 și 8. 
Comparaţia între fig. 21.1 b şi 21.2 arată că distribuţia notată cu F în 
fig. 21.1 b corespunde la distribuţia aproximativă din regiunea activă pe 
care s-a bazat analiza din capitolul 7, în timp ce distribuţia notată R 
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corespunde de asemenea aceleiași distribuții cu excepția schimbării emitoru- 
lui eu colectorul. În concluzie, curenţii terminali asociaţi cu fiecare componen- 
tă de distribuţie poi fi exprimaţi, fără o analiză suplimentară, simplu, prin 
analogie cu Jucţionarea în regiunea activă dezvoliată anterior. Pentru început; 
exploatăm această analogie pentru a obţine un model static şi apoi 
considerăm situaţiile dinamice. 


21.2. MODELELE STATICE EBERS-MOLL 


21.1.2. Modelul Ebers-Moil pentru un tranzistor pnp 


Vom dezvolta un model de circuit static pentru un tranzistor bipolar 
pnp. Considerăm fiecare curent terminal format din suma unei compo- 
nente directe cu o componentă inversă. Aceste componente corespund 
la componentele de distribuții de sarcini. reprezentată în fig. 21.1 b. Compo- 
nenta directă a curentului de emitor este, prin analogie cu rezultatul din 
regiunea activă, exprimată prin relația (7.9): 


Ipp = I goe PEBRT — 1). (21.2 a) 


Coeficientul Ips este caracteristica curentului de saturație a componentei 
directe a distribuţiei de sarcină; el este analog cu coeficientul -(1 + 3), 
din relația (7.9). Componenta directă a curentului de colector este mai 
mică decât Ipp pentru că o parte din componenta directă a curentului de 
emitor rezultă din injecţia de electroni în emitor şi pentru că nu toate 
golurile injectate în bază reușesc să ajungă la colector. Am folosit simbo- 
Jul «p pentru a nota raportul dintre măriroea componentei directe a curentu- 
lui de colector şi mărimea componentei directe a curentului de emitor. 
Componenta directă a curentului de colector rezultă : 

Ice = — ap Igp = — tp I go(eE8*T—1). (21.2 b) 
Semnul este negativ pentru că direcția de referință a lui Te este către 
colector, în timp ce golurile care formează cp într-un tranzistor pnp ies 
din colector. Componenta directă a curentului de bază, care sup in- 
jecția în emitor şi recombinarea unei mici fracțiuni a purtătorilor injectați 
care dispar în bază, este: 


Isr = — (Isr + ler) 
Astfel : 
Inr = — (L — ap) Ips (ee? —1) (21.20) 
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Componentele inverse ale curenților terminali sint determinate de 
relații similare, cu excepția faptului că rolurile emitorului şi colectorului 
sint schimbate. Astfel, componentele inverse ale curenților, care sînt 
asociate cu componenta inversă a distribuției, sînt : 


Irr = — Ca I (0 CBT) (21.3a) 
Ier = Tes (oent —1) (21.3b) 
Inn = — (1 — oalele ear —1) (21.36) 


unde Ies reprezintă caracteristica curentului de saturație a compon: i 
t prezintă c sti t entei 
inverse a distribuției de purtători şi reprezintă fracțiunea de Partători 
care ajung de la colector la emitor, Curenții totali sint; obținuți prin super- 
poziţia componentelor de curent independente. Astfel : 


Is = Isp + Iza = Ips( 0AT 1) — ap Îcdetrcattr —1) (21.4a) 
Io = Ior + Icer = —ap Ipole EBATI) + Zog(etentz —1) (21.4b) 
In=Isr+Ipn=—(1—ap) Ipet —1)—(1—ap)I osle CBT —1) (21.46) 


Aceste ecuații exprimă curenții terminali ca funcţii de tensiuunile joncți 
gnor art valori arbitrare (directă. și. inversă) ale acelor tensiuni. 
ceste ecuaţii și principiul superpoziţiei pe care se bazează si. i 
relațiile Ebers- Mol). E aia g deataiie 


azi; 


ş Circuite echivalente statice care se aplică la tensiuni arbitrare 
ale joncţiunilor. Generatoarele de curent constant depind de curenții din 
diodele exponenţiale : 
a = tranzistor pnp; b ~ tranzistor npn. 

D În general ap nu este egal cu ap și Ies nu este egal cu Igp. În modelul nostru fizi 
simplu, parametrii direcți și înverș difer numai datorită concontratiior diferite de pa 
coeficienţilor de difuzie sau lungimilor de difuzie în emitor și coletor. Structurile reale de tran- 
zistoare bipolare nu sint fizic simetrice faţă de bază și joncţiunile au arii diferite. În concluzie, 
relațiile curent-tensiune sint diferite pentru componeniele directă și inversă și aceste diferențe 
sint reflectate prin valori inegale pentru ap și ap și pentru Ips și Ios. 

e au fost propuse pentru prim: J. Ebers $ 
averii ale Aa Gat popilis i prima oară de J.J. Ebers și J. L. Moll de la Bell Telephone 
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Ecuațiile Ebers-Moll pot fi modelate cu' ajutorul unor circuite echi- 
valente. Unul din aceste circuite echivalente este arătat în fig. 21.3 a. 
Acest circuit echivalent pentru un tranzistor pnp, este o superpoziție 
fizică a două circuite echivalente pentru regiunea activă dezvoltate în 
paragraful 7.3 și ilustrate în fig. 7. 8b. Corespondenţa circuitului echivalentă 
cu relația (21.4) poate fi constatată simplu, prin însumarea curenților 
Ja fiecare din cele trei terminale. 


24.2.2. Modelul Ebers-Moll pentru un tranzistor npn 


Circuitul echivalent care modelează un tranzistor npn este arătat în 
fig. 21. 3b; eldiferă numai prin faptul că diodele exponențiale sînt inversa- 
te. Ecuațiile care reprezintă acest circuit echivalent npn sînt : 


Ip = — Ipso TEBRT —1) + ap Loge- FOBT —1) (21.5 a) 
Lo = ap Ips(07BBIKT—]) — Igg(e -PCBT —1) (21.5 b) 
Is =(L — ap) Igs(0 7” EBET —1)+(L—apg MIog(e- 08AT —1) (21.5 €) 


Coeficienții «p, an; Ins Și Ics Sint, în ambele cazuri, definiți ca să reprezinte 
cantități pozitive. 

Parametrii op şi ag care apar în aceste modele, sînt amplificările de 
curent statice în scurt circuit în regim normal (direct) şi inversat, în mon- 
tajul cu baza comună. Amplificarea, directă cu baza comună «p a fost 
discutată anterior, amplificarea inversă corespunzătoare ap are o inter- 
pretare similară. Coeficienţii Igş și Zog sint denumiți curenți de saturație 
în scurtcircuit de emitor și colector. Aceste descrieri rezultă din relațiile 
(21.4) şi (21.5), sau din circuitele echivalente din fig. 21.3, care arată că 
Isg Şi Ics sînt curenţii de saturație ai joncțiunii de emitor şi respectiv, de 
colector, cînd cealaltă joncțiune este scurteireuitată. 


21.2.3. Modelele. care depind de curenții terminali 


Ecuațiile Ebers-Moll furnizează baza pentru alt grup de modele, care 
diferă prin faptul că generatoarele de curent depind direct de curenții 
terminali, în loc de curenţii prin diode sau, echivalent, de tensiunile jonc 
unilor. Astfel, ecuaţiile (21.48) și (21.4b), care sînt pentru tranzistoare 
pnp, pot fi scrise în forma următoare : 


Ig = — ap In + Ioo (6087 —1) (21.6 a) 
Is = — da Io + Igo (08847 1) (21.6 b) 
unde: 
Iro = (L — dp #p)I zs (21.17 a) 
(21.7 b) 


Ico = (1 — pan) os 
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Această pereche de ecuaţii poate fi reprezentată prin circuitul echivalent 
din fig. 21.4 a (vezi problema P.21.1). 

Coeficienţii Izo şi Ico sînt denumiți curenţii de saturație în gol de emitor 
şi respectiv, colector. Aşa cum se poate observa din ecuaţiile (21.6) sau 
din fig. 21.4, ei sînt curenţii de saturație ai joncţiunilor de emitor și, 
respectiv de colector, cînd terminalul opus este în gol. 


aple op lg 


Fig. 21.4. Circuitele echivalente in care generatoarele de curent 
depind de curenții terminali : 


a—tranzistor pnp; b — tranzistor npn, 


„Cirenitele echivalente din fig. 21.4 sînt cu totul asemănătoare cu cele 
din fig. 21.3. Întrucît sursele de curent din circuitele echivalente din 
fig. 21.3 sînt dependente direct de curenţii diodelor și implicit de tensi- 
unile joncţiunilor, aceste circuite echivalente sînt în general cele mai potri- 
vite la situaţiile reale ale circuitelor, unde sau se cunosce tensiunile joncţi- 
unilor, sau pot fi determinate simplu. Pe de altă parte, sursele de curent 
din circuitele echivalente din fig. 21.4 sînt dependente direct de curenţii 
terminali. Astfel, aceste circuite echivalente sînt potrivite în cazurile 
cînd se cunosc mai bine curenţii terminali decit tensiunile joncţiunilor. 

„Modelele pe care le-am dezvoltat; în acest paragraf sînt caracterizate 
prin patru parametri : cp, da; Iss Și Ios (sau Izo Şi Ico). Totuși, acești para- 
metri nu sînt independenţi. Deşi nu vom dezvolta aici o demonstraţie, 
se poate arăta că parametrii sînt legaţi prin? : i 

ap Iss = ar Ios 


{21.8 a) 


sau, echivalent, prin : 


ar Iso = tpr Ico. (21.8 b) 


D Vezi paragraful 9.1.3 din referința bibliografică 21.1. 
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Aceste condiții de reciprocitate arată că „trei, şi nu patru, măserări 
sînt suficiente pentru a caracteriza relațiile statice V-I ale unui tranzistor. 

Toate circuitele echivalente arătate în fig. 21.3 şi 21.4 conţin diode 
exponenţiale, deci ele păstrează neliniaritatea exponențială care este 
caracteristica unei jocţiuni pn ideal. Aceste diode exponenţiale pot fi 
înlocuite dacă sîntem satisfăcuți de o precizie mai mică, cu diode ideale 
cu caracteristica linearizată pe porţiuni. Circuitele echivalente care se 
obţin sint mai puţin precise, dar mai ușor de aplicat. 


21.3. MODELELE DINAMICE CU CONTROL PRIN SARCINĂ 


21.3.1. Modelul cu control prin sarcină pentru un tranzistor pnp 


Principiul superpoziţiei, discutat; în paragraful 21.1.2, poate servi la 
găsirea modelelor dinamice pentru tranzistoare bipolare, dacă se consideră 
că sarcina totală în exces din bază, asociată cu distribuţia din fig. 21.1 a, 
poate fi descompusă în două componente aditive, care sînt asociate, la 
rîndul lor, cu distribuțiile din fig. 21.1 b. Astfel, sarcina totală în exces 
în bază gg este: 


ds = de + de (21.9) 


unde qp este componenta directă și gp componenta inversă. Fiecare din 


aceste componente depinde numai de o tensiune de joncţiun stfel, prin 
analogie cu ecuația (8.8) avem, pentru tranzistoare pnp : 

dp = Qro (Fest — 1) (pnp) (21.10 a) 

de = Qro (eco? — 1) (pnp). (21.10 b) 


Coeficienții Qro și Qrosîntegali ca valoarepentru o structură unidimensiona- 
tă de tranzistor în care joncţinnile au aceeași arie ; eleau valoarea qA WPpy,/?, 
așa cum arată relația (8.8). Introducem simboiuri separate pentru aceşti 
doi coeficienţi pentru a permite disimetrii în structura tranzistorului. 
Se observă că componentele de sarcină qp şi gp sînt pozitive cînd j 
unile corespunzătoare sînt polarizate direct, adică, cînd tensiunile joncțiuni- 
lor corespunzătoare sînt pozitive. 

Componentele directe ale curenților terminali instantanei depind 
numai de gr. Componenta directă a curentului de colector, care este pro- 
porţionaiă cu panta componentei directe a distribuţiei de purtători în 
exces din regiunea bazei, este astfel proporțională cu qp (care este deter- 
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minată de aria distribuţiei). În concluzie, prin analogie cu relaţia (8.6 a), 
avem : 


=. (111a) 


tor 
Tp 

Componenta directă a curentului de bază are două componente. Una 
este proporțională cu g,; ea alimentează recombinarea purtătorilor în 
exces în bază și suportă injecția inversă în emitor, A doua componentă 
este proporțională cu dg,/dt. Această componentă de sarcină variabilă 
apare deoarece purtători majoritari în exces trebuie să fie furnizaţi bazei 
pentru a neutraliza purtătorii minoritari în exces injectați. Astfel, prin 
anog cu relația (8.6 b), avem o relație care exprimă conservarea sarcinii 
n bază: 


PATEE TER * (21.11b) 
dt zar 
Componenta directă a curentului de emitor este determinată prin legea 
lui Kirchhoff pentru curenți ca: — (icp + inp). Astfel, avem : 
s d 
isr = Sep de de, (21.116) 
dt Tgp P 


Similar, componentele inverse depind numai de ga. Aceste componente 
sînt obținute simplu prin analogie cu relațiile (21.11), dar cu rolurile 
emitorului și colectorului interschimbate. Astfel : 


ior = Ada da. y dn (21.123) 
dt Tonm sa 

i dgr dn 

inm = 21.12b 

na u i ( ) 

isr = (21.126) 


În final, curenţii terminali instantanei totali sint obţinuţi prin superpoziţie : 


is = igp + ina = Se + a + zje (pnp) (21.13a) 


Tp Tay TR 
SUI e 
2. + ga (2 + 5) (pnp) (21.13b) 
TR TBR 
ar àg de 


(pnp) (21.13 c) 


„ Relaţia între parametrii modelului cu control 
prin sarcină şi parametrii Ebers-Moll 


Evident, modelul cu contiol prin sarcină trebuie să se reducă la modelul 
Ebers-Moll pentru cazuri statice. Noi putem folosi acest fapt pentru à 
lega cîţiva din parametrii modelului cu control prin sarcină din relaţiile 
(21.13), de parametrii Ebers-Moll. Probabil, cel mai simplu mod de a 
stabili relaţia este de a compara cele două sisteme de ecuații în condiţii 
statice. În aceste condiţii termenul în dg, /dt din relaţia (21.13 a) este negli- 
jabil şi ecuaţia modelului cu control prin sarcină pentru curentul de emitor 
se reduce la: 


în = qr (a gje (21.14) 
2 


Această relaţie poate fi exprimată în termeni de tensiuni ale joncţiunilor, 
folosind relaţiile (21,10), care exprimă gp Și ga în termeni de Vgs și Ver 
respectiv. Rezultatul este : 


FEPER E pa Jerr 1) — H (eont — 1). (21.15) 
QoF\ T: 


Top TR 
Relaţia Ebers-Moll corespunzătoare este dată de relația (21.4 a), care 
este repetată aici: 


Ig = Ins (e Van? —1) — dres (ecs? — 1). 


Evident, această relație cste echivalentă cu relația (21.15), dacă parametrii 
de control prin sarcină și Ebers-Moll sînt legați între ei în felul următor : 


Iss = Qro È + =) 


Tp Tar 


(21.16 a) 


«ales = Qro, (21.16 b) 


TR 


În acelaşi fel, ecuația modelului cu control prin sarcină pentru ic, dată 
de relația (21.13 b) se reduce în condiții statice la o formă care este echi- 
valentă cu relația Ebers-Moll (21.4 b), dacă parametrii au următoarele 
expresii : 


Ias = 0o ( +>) 


To Te 
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Dependenţa lui ap (şi Bp) de parametrii de control prin sarcină poate 
fi determinată eliminînd Irs şi Qro între relaţiile (21.16 a) şi (21.17 b). 
Rezultatul este : 


PRE ENI: ae 21.18 aj 
e aa d 
Astfel, întrucât Bp = ap/(l — az) 


Br = E (21.18. b) 


ar = —EE— (21.18 c) 


(21.18 d) 
Se observă că relaţia de reciprocitate (21.8 a) cere: 
Q. 
ro at; (21.19) 
Qro Tr 


Fig. 21.5. Un circuit echivalent dinamic care este 
aplicabil pentru tranzistoarele pnp cu tensiuni 
arbitrare ale, joncțiunilor. 


Această corespondenţă între modelul cu control prin sarcină și modelul 
Ebers-Moll face posi dezvoltarea. unui circuit echivalent sau a unei 
reprezentări printr-o reţea electrică pentru relaţiile modelului cu control 
prin sarcină, aşa, cum se arată în fig. 21.5. Acest model de circuit este 
complet echivalent cu relaţiile (21.13). Termenul dg,/ât din ip este repre- 
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zentat printr-o capacitate neliniară, termenul în gp este reprezetat printr-o 
diodă exponențială avînd curentul de saturație Ips şi termenul în g este 
reprezentat printr-un generator de curent dependent. Interpretarea regiunii 


de colector este similară. 


21.3.3. Un model pnp cu control prin sareină care include 
capacităţile regiunilor de sareină spaţială 


{Circuitul echivalent din fig. 21.5 se justifică pentru componentele 
curenților terminali necesare pentru a menţine și a schimba sarcinile sto- 
cate de purtători în exces din regiunea neutră a bazei Aşa cum am văzut 
deja pentru diode cu joncțiune şi pentru tranzistorul din regiunea activă, 
este de asemenea necesar să se considere şi componentele curenților termi- 
nali determinaţi de variaţia straturilor bipolare de sarcină din regiunile 
de sarcină spaţială ale joncţiunilor. Aceste componente ale curenților 
terminali pot fi modelate prin adăugarea termenilor în dg,/dt la ecuaţiile 
de bază ale modelului cu control prin sarcină date de relaţiile (21.13) 


2 d 1 1 å, 

g2 wig + 5) 24 n (pnp) (21.20 a) 
i d 1 1 di 

E a E + e Ste (pnp) (21.20 b) 

mr àt un ta] at : 

; dgr dr dgr de dare _ dare P 

r es E, ir — RE — — — — mp). {21.20 c 
2 àt mp dt ai At ap Up | ) 


Termenul dg,s/ât reprezintă curentul care încarcă stratul bipolar aljoncţi- 
unii emitor-bază ; el apare și în expresia curentului de emitor, și în expresia 
curentului de bază. Termenul. dgyc/dt are aceeaşi semnificaţie la joncțiu- 
nea, colector-bază. Sarcinile stocate qyz Și gre sînt funcții explicite de v și, 
respectiv, dap. Această dependență funcțională este dată de relația (4.36), 
care este repetată aici : 


dp = E go) — ($o PY] (21.21) 


r A i di i r 
unde, pentru o joncțiune abruptă: n = z iar pentru o joncțiune gradată 


2 
linjar wga Potențialul de contact este notat cu ygiar K esteo con- 


stantă care depinde de aria joncțiunii și de detaliile profilului de impurități 
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(vezi paragraful 4.4.1). Sarcina stocată în regiunea, de sarcină spaţială este 
desigur, legată direct de capacitatea de semnal mic a regiunii de sarcină 
spaţială ; se va vedea în paragaraful 22.5.1. că constanta K poate fi ușor 
determinată din informaţia asupra acestei capacităţi de semnal mic. 


Fig. 21.6, Un circuit echivalent dinamic pentru 
tranzistoare pnp, care ia în consideraţie curenţii de 
încărcare a capacităţilor regiunilor de barieră. 


Aceşti curenții de încărcare a regiunii de sarcină spaţială pot fi re- 
prezentaţi în circuitele echivalente ale modelelor pentru regimul dinamic, 
prin adăugarea unor capacități neliniare în parale] pe fiecare joncțiune, ca 
în fig. 21.6. 


21.3.4. Relaţia între modelul cu control prin sarcină şi 
circuitul echivalent z-hibrid 


Aşa cum modelul cu control prin sarcină trebuie să se reducă la modelul 
Ebers-Moll pentru cazul static, tot astfel el trebuie să se reducă la modelul 
z-hibrid pentru funcţionarea dinamică la semnal mic în regiunea activă. 
În această regiune colectorul este polarizat; invers, astfel încît qr este fixat 
și egal cu —()po. Astfel dgp/dt este zero. 

Mai mult, se știe din relaţia (21.19 a) că în această regiune : 


dn = — 9 — 
R TR 
Întrucit Ios este tipic în dimeniul 10-8 —10-10A, termenul qp din relația 


(21.20 b) va fi de ordinul nanoamperilor și, astfel, poate fi neglijat compara- 
tiv cu ceilalţi curenţi. Pe această bază relaţia (21.20 b) se reduce la : 


— a os -+ 


i de Agro 
ÎL + 21.22 a 
x Tp dt ( ) 
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şi ecuația (21.20 c) devine: 


23 d 
îs = = fe -E (dr tara + aro). (21.22 b) 
b- "y + 2 
PA A+ = 
L: 
e g crame Ql „e 
E 5 


Fig. 214.7. Circuitul echivalent 7 -hibrid pentru semna? mic. 


Ecuațiile corespunzătoare de semnal mic în domeniul timp, pentru 
circuitul echivalent z — hibrid (fig. 21.7) sînt, dacă presupunem că 7,0 : 


dt _ g, Wa 
àt * at 


în = n Ore + (Cp + 0a) (21.23 a). 


i, = gm Ou + Ca te, 21.280), 


Dacă notăm cu Q, sarcina lui C, şi remintim din capitolul 11 [ecuaţia 
(11.20 d) ] că: 


gazy (21.24) 
= pp n 21.2 
atunci : 
Qo = Cr ty = (21.25) 
Substituind gn 0, din (21.25) in relația (21.23 b), obținem : 
= o, La. (21.26) 


e 9 aan, © a 


18 — c. 587 
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i: i i ia (21.22 a) imediat ce se 
i maţia, (21.26) este identică cu ecuaţia ( > -pne E i 
idea ge pia 0000) eunta Ja gennal micalui —g şi se liniarizează sar- 
„cina stocată în regiunea de sarcină spaţială : 


dtro o, Le = 6, does, (21.27) 
dt at dt 


"Reamintim din capitolul 8 că 7p este definit ca : 
w (21.28) 
i iți să liniarizăm sarcina 
important de notat că noi nu am fost nevoiți să arizăm 
rime Fă din modelul cu control prin sarcină, datorită relaţiei liniare între 
sarcină şi curent în această reprezentare a tranzisorului. . îi 
Operații similare pot stabili faptul că relațiile (21.22 b) și (21.23 a) s 
„de asemenea identice (vezi problema P.21.4). 


Ecuațiile (21.24) și (21.28) servesc să lege 7y și op. Dar: 


W a Oi (21.29 a) 


Reamintim din paragraful 12.2.4 că: 


EEE — (21.29b) 
TO +0 atO 
Astfel din ecuația (21.29 a) rezultă : 
PRE SR (21.29 ¢) 
ir 


Dacă or este măsurat pentru un curent de ordinul 1—10 mA astfel încît 


C, domină numitorul relaţiei (21.29 b),atunci relaţia (21.29 c)se reduce la : 


za A (11.29 d) 
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N 
Ei 


21.3.5. Modelul cu control prin sarcină pentru un tranzistor npn 


Este simplu să modificăm modelele cu control prin sarcină obținute 
anterior pentru a le aplica la un tranzistor npn. 

Pentru simplitate, reținem convenţia că sarcinile gr şi gp sînt pozitive: 
cînd tensiunile corespunzătoare ale joncţiunilor sînt pozitive. Astfel relaţiile. 
(21.10) trebuie înlocuite cu: 


Qi = Qro (eae? —1) (npn) (21.30 a) 
da = Qro (620%? —1) (npn) (21.30 b). 


_ Pentru că rolurile golurilor și electronilor se schimbă, curenții terminali 
dintr-un tranzistor npn au toți semn opus față de curenții corespunzători 
dintr-un tranzistor pnp. Astfel ecuațiile npn analoge cu ecuaţiile (21.13); 
sint : 


dqr 
EA gr i 
$ ät (npn) (21.31 a) 
ge 
: (npn) (21.31b) 
zp | 

ir SĂ 3 

a i E (npn)  (21.31Le} 


„Circuitul echivalent corespunzător pentru npn este reprezentat în 
fig. 21.8 a. Se observă că diodele exponenţiale, sarcinile stocate neliniare. 
și generatorii dependenţi sînt toţi inversaţi. 

Cînd se consideră, și curenţii de încărcare a regiunilor de sarcină spaţială 
expresiile curenților terminali devin : 


P di 
în mo g(t 


pn) (2 a 
ät (npn) (21.32 a) 


(npn) (21.32 b} 


i Ur de plr, de p dare q dare 
Ai ap di O za ' 


(npn) (21.32 c} 
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Circuitul echivalent corespunzător pentru npn este reprezentat 
în fig. 21.8 b. 


Fig. 21.8. Circuitele echivalente ale modelelor cu control prin sarcină 
pentru tranzistoare npn (aceste circuite echivalente trebuie comparate cu 
cele din fig. 21.5 și 21.6); 

a — circuitul echivalent de bază: b — circuitul echivalent care include capacitățile regiunilor 

de barier 


21.4. REGIUNI DE FUNCȚIONARE 


Modelele generale dezvoltate în paragraful precedent; se aplică şi pen- 
tru tensiuni directe, şi pentru tensiuni inverse ale oricărei joneţiuni. În- 
tmucit efectul fizic al unei tensiuni directe este mult diferit de efectul fizic 
al unei tensiuni inverse, aceste modele generale se reduc la forme simple 
numai dacă domeniul de variaţie a tensiunilor joncțiunilor este limitat. 
De aceea, considerăm formele simplificate ale acestor modele, care se 
aplică, în cîteva domenii sau regiuni de funcţionare, care pot fi definite 
în termeni de tensiuni ale joncţiunilor directe sau inverse. Întrucît fie- 
care joncțiune poate avea sau o tensiune directă, sau o tensiune inversă, 
există patru regiuni de funcționare : 

1. Regiunea activă directă (normală) corespunde la polarizarea directă 
a joncțiunii de emitor și polarizarea inversă a joneţiunii de colector. Este 
regimul de funcționare la care se aplică toate analizele de semnal mic din 
capitolele 7 pînă la 20. 

2. Regiunea activă inversată corespunde la polarizarea directă a jonc- 
ţiunii de colector şi polarizarea inversă a joneţiunii de emitor. Este re- 
giunea în care tranzistorul se comportă ca un dispozitiv controlat în ten- 
siune, dar rolurile emitorului și colectorului sînt inversate. 


3. Regiunea de blocare corespunde la ari: invi 
joncțiuni, p polarizarea inversă a ambelor 
4. Regiunea de saturație corespu k rizar i Š 
joncțiuni y punde la polarizarea directă a ambelor 


21.4.1. Funcționarea în regiunea activă 


Cînd un tranzistor funcționează în regi i i 

„Cînd u i n giunea activă, diodele de colector 
din circuitele echivalente statice din fig. 21.3 şi 21.4 sînt antata Ti 
vers și pot fi înlocuite cu surse de curent constant care au valori egale cu 


aeletlea 


Fig. 21.9. Cireuitele echivalente și distribuțiile de purtători pentru funcționarea în 
regiunea activă directă : i 


a.~ cireultul echivalent pentru un tranzistor pnp: b — alai 
pentru un tranzistor pnp cu generator de mai Coreei Ia A 
iranzistor pnp cu 


purtători: e — oirouitul echivalent 
dent controlat prin LE: d = circuitul conira un 
nerator dependent controlat prin IB. MEE E: 


curenții de saturație ai diodelor de colector cores 

uren f diod colec: -orespunzătoare. Astfel 
circuitul echivalent pnp din fig. 21.3 a se reduce la circuitul echivalent 
din fig. 21.9 a pentru funcționarea în regiunea activă normală, În fig. 21.9 b 
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se reprezintă distribuţia corespunzătoare de purtători din regiunea bazei. 
Acest circuit echivalent trebuie să fie comparat cu circuitul echivalent 
din fig. 7.9 a, care are la bază o analiză în care s-a neglijat de fapt com- 
ponenta inversă a distribuţiei de purtători. Efectul componentei inverse 
este de a aduna componenta —Icg la curentul de colector și componenta- 
apleg la curentul de emitor. Evident, aceste componente au efect negli- 
jabil dacă tranzistorul funcţionează în plină regiune activă, în care caz 
curentul Ip este mult mai mare decit Ios- 

Dacă folosim legea lui Kirchhoff pentiu curenţi pentiu a exprima Ip 
din circuitul echivalent din fig. 21.9 a funcţie de curentul terminal Ip, 
rezultă circuitul echivalent din fig. 21.9 e (vezi problema P.21.5). Acest 
circuit echivalent trebuie comparat cu cel din fig. 7.11 a, unde s-a postulat 
că se consideră două generatoare de curent constant pentru o valoare cons- 
tantă mică a lui ga. 

Desigur, circuitul echivalent static din fig. 21.9 c poate fi de asemenea 
pus într-o formă în care generatorul dependent este controlat de curentul 
de bază. Avem : 


Is = — (Is + Io). 
Astfel : 
Ic = — (apla+ Ico) = asa + arIo — Ico 


sau: 


Ic = Bela — (Be + 1)loo (21.33) 
unde Bp = ap/(1. — ap). Circuitul echivalent care se obține, care este re- 
prezentat în Fig. 21.9 d, este același cu cel din fig. 7.11 b. 

Se pot; dezvolta modele similare aproximate pentru regiunea activă, 
pentru tranzistoare npn. Se observă că componentele dependente ale 
generatorilor de curent din circuitele echivalente din Fig. 21.9 c şi d nu 
sînt inversate în formele npn ale acestor circuite echivalente, deși compo- 
nentele independente au semn opus şi dioda şi celelalte generatoare sînt 
inversate. Componentele dependente ale generatoarelor de curent de co- 
Jector rămîn aceleași pentru că ele depind de un curent terminal, care are 
aceeași direcţie de referinţă și pentru tranzistoare npn, şi pnp (vezi pro- 
blema P. 21.6). 

Circuitul echivalent dinamic din fig. 21.6 poate fi redus pentru 
aplicarea în regiunea activă cu simplificări similare. Cind joncțiunea de 
colector este polarizată invers cu mai mult de cîțiva kT /q, sarcina inversă 
qr este fixată la — Qro și este virtual zero. Specific, dacă presupunem că 
dp = 0,2, Ies = 107% A și tg = lnsec, care sînt valori tipice pentru 
un tranzistor de siliciu de putere mică, avem : 


Qro = arlosTR 2X107" coulomb 
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care este mai mică decît sarcina unui singuř electron. În concluzie, rela- 
tiile (21.20 b și c) se reduc la: ` ; 


de , dlre 
= — e 3 de 21.348; 
i ab de (21.342) 
N di 
is = — -L — SE grt ara + dre): (21.34b) 
mr d 


Circuitul echivalent corespunzător pentru regiunea activă este dat în 
fig. 21.10. Acest circuit echivalent, este, desigur, echivalent cu modelul cu 
control prin sarcină dezvoltat în paragraful 8.1.2. şi reprezentat în fig. 8.5. 


Fig. 21.10. Circuitul echivalent al modelului cu 
control prin sarcină pentru regiunea activă. 


În unele cazuri, la o polarizare directă a diodei de emitor în plus cu numai 
câteva zecimi de volt, q; va fi mult mai mare decit grg, astfel încât în re- 
lația (21.34 b) se poate neglija şi termenul următor. Aceste sarcini sint; 
comparate în fig. 8.7, care este repetată aici ca fig. 21.11. 

La majoritatea tranzistoarelor care se fabrică în prezent, este rezo- 
nabil să se presupună că în regiunea activă, curentul de colector din re- 
laţia (21.34 a) este determinat în principal de termenul qp/tp, iar terme- 
nul dgpo/di poate fi neglijat, adică : 


ie œ= — gelsp (21.35a) 
Această aproximaţie este analogă cu aproximarea de semnal mic a negli- 
jării încărcării lui C, la ieşirea circuitului echivalent z-hibrid, în timp ce 
se păstrează efectul de încărcare a lui C, în circuitul de intrare. Relațiile 
(21.34 b) și (21.35 a) pot fi combinate ca să se obţină : 


dic _ d(gre + are) (21.35 b) 
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Această relaţie se poate folosi pentru a determina dolt) pentru un curent 
specificat de comandă pe bază. Sarcina regiunii de sarcină spațială a jonc- 
ţiunii de colector, yc, este legată de îg prin parametrii circuitului în care 
este conectat; tranzistorul. În general, această relaţie este neliniară. 


ge» ave lac) 
i 


Fig. 21.11. Comparaţie între dependența sarcinii din 
regiunea bazei qp şi a sarcinii regiunii de sarcină spaţi= 
ală a emitorului funcţie de tensiunea emitor bază bgye 


Dacă tranzistorul este comandat cu curenţi mari de bază, cea mai 
mare parte a curentului de bază va fi folosită pentru modificarea sarcinii 
stocate în timpul tranziţiei şi aproape nici o cantitate de curent nu va fi 
necesară pentru a menţine recombinarea. În acesti caz, relațiile (21.34) pot 
fi simplificate ulterior prin neglijarea termenului qy/ Tap în relația (21.34 b). 

Întrucât regiunea activă inversată diferă de regiunea activă normală 
numai prin faptul că emitorul și colectorul sînt schimbaţi intre ei, nu este 
necesară o discuție ulterioară a modelelor pentru această regiune. 
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21.4.2. Regiunea de blocare > 


Regiunea de blocare! de funcționare a unui tranzistor poate fi modelată 
foarte simplu pentru că nu există injecție de purtători minoritari în bază. 
Astfel, circuitul echivalent static din fig. 21.3 se reduce la forma arătată 
în fig. 21.12 a. În multe cazuri, în particular pentru tranzistoare de siliciu, 


(rares brate 


e Li pc 
E e 
47 app +4 ei 
kakasy tate <<- T fe | w 
8 
Li 
a b c 
Fig. 21.12. Regiunea de blocare este caracterizată prin curenți terminali constanti și mici și 
prin inexistența cuplajului între emitor și colector : 


a — circuitul echivalent statie pentru un tranzistor pnp; & — circuitul echivalent aproximat: c — circuitul cobivaleut 
dinamic pentru regiunea de blocare 


curenţii de saturație sînt atit de mici încît pot fi complet; neglijaţi și cir- 
cuitul echivalent poate îi reprezentat ca un circuit în gol, așa cum se arată 
în fig. 21.12 b. Adică, un tranzistor care lucrează în regiunea de blocare 
poate fi considerat într-o primă aproximaţie, ca neavind conexiuni in- 
terne între cele trei terminale. % 
Simplificări similare se fac în modelul cu control prin sarcină, cînd 
funcționarea este limitată la regiunea de blocare. Aşa cum s-a observat 
mai sus, nu există nici o injecție de purtători minoritari, astfel încît 
dr Și qr trebuie să fie nuli. Aceasta se reprezintă grafic în fig. 21.11, în 
care se dau sarcina regiunii de sarcină spațială gpp și sarcina directă din 
bază gp, funcţie de vgy. Pentru vgy mai mic decât citeva zecimi de volt 
şi pozitiv, 4p este virtual zero. Evident, qyx este singura sarcină semnifi- 
cativă asociată cu dioda emitor-bază polarizată invers. Similar pentru 
dioda de colector, qp este zero, dar gyo este important. În concluzie 
tot curentul de bază este folosit pentru a modifica sarcina în regiunile 
sde sarcină spațială. Astfel, pentru regiunea de blocare, relațiile (21.20) 
se simplifică la : 


(21.36 a) 


(21.36 b) 


zi d d A 
în =— ap (Irz + aro): (21.36 e) 


vi 
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Circuitul echivalent al regiunii de blocare corespunzător acestor ecuaţii 
se reprezintă în fig. 21.12 c. 


21.4.3. Regiunea de saturație 


iunea de saturație de funcționare corespunde la polarizarea directă 
a Pi joneţiuni. Dacă dorim să păstrăm natura neliniară exponen: 
țială a joncțiunilor, nu este posibilă nici o simplificare a circuitelor echi- 
valente statice din fig. 21.3. Totuşi, în multe cazuri se pot neglija în în- 
tregime tensiunile directe mici ale joncțiunilor şi tranzistorul poate fi 
modelat ca în fig. 21.13, respectiv ca un scurtcircuit între toate cele trei 
terminale. Această neglijare completă a tensiunilor directe ale joncțiu- 
nilor este echivalentă cu înlocuirea diodelor exponențiale cu diode ideale, 
cu caracteristica liniarizată pe porțiuni. 


E —ol 


Fig. 21.13. Un circuit echivalent aproximat 
pentru regiunea de saturație. 


8 


meniul curenților terminali statici pentru care se aplică circuitul 
echivalent ul cute al regiunii de saturație din fig. 21.13 poate fi deter- 
minat prin inspectarea circuitului echivalent din fig. 21.4 a. Ambele diode 
din circuitul echivalent al unui tranzistor pnp vor fi polarizate direct dacă 
următoarele inegalităţi sînt satisfăcute simultan : 


aple > — Io (21.37 a) 


«ale > — Ir- (21.37 b) 


Dacă folosim legea lui Kirchhoff pentru curenți (Ip + Is + Ic = 0) 
pentru a introduce Is, aceste inegalităţi devin : 


alz > Is + Is (21.38 a) 
arIo > Ic + Is (21.38 b) 
sau, echivalent : 
— Is > (1 — ap)le (21.39 a) 
— 1 >(U — aa) le (21.39 b) 
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Acum distingem trei moduri posibile de fuñcționare a unui tranzistor 
în regiunea de saturație. În primul mod de funcţionare emitorul este po- 
larizat direct mai mult decît colectorul, astfel încît curentul intră în re- 
giunea bazei prin joncţiunea emitorului și iese prin joncțiunea colectoru- 
lui. În acest mod de funcţionare, care este de obicei denumit regiune de 
saturație directă, Ip este pozitiv şi Ic este negativ. Astfel, distribuţia de 
purtători în exces din bază are forma din fig. 21.14 a; gradientul distri- 
buţiei este astfel încît purtătorii minoritari difuzează din emitor în colee- 
tor. Pentru a fi satisfăcută inegalitatea din formula (21.39 a), 1, trebuie 
să fie negativ şi mai mare ca mărime decit (1 — ap) Is. Întrucit Io este 
negativ în acest mod de funcţionare, inegalitatea din formula (21.39 b) 
este permanent satisfăcută. Astfel, condiţia de curenţi care trebuie satis- 
făcută pentru ca tranzistorul să fie saturat şi pentru circuitul echivalent 
din fig. 21.13, în cazul cînd Ip este pozitiv şi Iç negativ, este : 


— Is (UL — ap)le (21.40 a) 
sau, echivalent : 
Ie 
Sg > (21.40 b) 
3 
Br 


unde Br = xp/(1 — ap). 


| 
za! 
t> | 

i 


Fig. 21.14. Distribuțiile de purtători în 
in regiunea de saturat 
a — satnrația directă; b — saturațtia inversă; è — IE = IC >0 


es pentru funcționarea 


Pentru al doilea mod de funcționare, numit regiune de saturație inversă, 
colectorul este polarizat direct mai mult decît emitorul, astfel încît cu- 
rentul intră în colector şi iese din emitor. În acest mod de funcţionare, 
Io este pozitiv şi 1 este negativ. Distribuţia de purtători în exces în bază 


este astfel încît purtătorii difuzează de la colector la emitor așa cum se 
reprezintă în fig. 21.14 b. Condiţia impusă curenților se poate scrie ca : 


— Iş >( — aa) lo (21.41 a) 


sau ca: 
F AER D (21.41 Db) 


unde = api(1 — ar). Din nou, Ip trebuie să fie negativ. 

A iia sell posibilitate pentru un tranzistor pnp care lucrează 
cu tensiuni directe aplicate ambelor joncţiuni este ca să intre curent în 
bază şi în ambele joncțiuni. Adică, şi Ip, și-Io sînt pozitivi. Această si- 
tuație se produce dacă joncțiunile sînt polarizate direct cu aproximativ 
aceeași tensiune. Astfel, Is trebuie să fie din nou negativ și mai mare 
cantitativ decit cel mai mare dintre termenii (1 — %p)Ig Și (1 — ap) Io. 

Distribuția de purtători în exces în acest caz are forma reprezentată 
în fig. 21.14 c; nu există nici un gradient în bază. Această distribuție 
apare ca inconsistentă cu condiția de a avea și In» Si Io pozitivi, pentru 
că am neglijat influența recombinării în bază asupra, distribuției de pur- 
tători în exces (dar nu asupra curentului de bază). În situația ilustrată 
în fig. 21.14 c nu există circulație de curent de la emitor la colector sau 
invers ; în întregime, și Iz, și Ic sînt folosiți pentru recombinare. În con- 
cluzie, neglijarea recombinării este, în acest caz special, nejustificată şi 
conduce la o distribuţie inconsistentă. Dacă considerăm recombinarea 
în evaluarea distribuţiei de purtători în exces, obţinem o distribuţie cu 
o ușoară curbură sus, așa cum arată curbă punctată. Astfel pantele în 
æ = 0 şi e = W au semnul corespunzător pentru a justifica valorile pozi- 
tive ale curenților Ip și Ic şi astfel, dispare inconsistența aparentă (vezi 
problema P. 21.7). A t i 

Condiţiile impuse curenților care trebuie să existe pentu ca un trar. 
zistor npn să fie în regiunea de funcţionare în saturație, sint, pentru cir- 
cuitul echivalent din fig. 21.4 b: 


alae — Io (21.42 a) 


dul = Za: (21.42 b) 


Cind se introduce curentul de bază, inegalitățile devin : 


In > — (1 — arr (21.43 a) 


I> — 0 — a) le. (21.43 b) 
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Aceste inegalităţi arată că curentul de bază af unui tranzistor npn saturat 
trebuie să fie pozitiv, indiferent de polaritățile lui Iş şi Io. 

Regimul dinamic al unui tranzistor în saturație este determinat de 
sarcina în exces din regiunea bazei. În regiunea de saturație și teg, și 
Voz Sînt aproape constanți, astfel încît variațiile lui gyp şi dro pot fi negli- 
jate. În concluzie, funcționarea unui tranzistor pnp din punct de vedere al 
sarcinii stocate în exces în regiunea bazei în regim de saturație este descrisă 
de relațiile (21.13); expresiile curenților de bază și colector sînt: 


dgr 1 8 

“dz > +— 21.44 a) 

a? ns ZA 2) caii 
(ap + ga) — de — de, (21.44 D) 


Un circuit echivalent corespunzător este reprezentat în fig. 21.5. Ecu 
tiile (21.44) pot fi rezolvate pentru a obține componentele de sarcină 
de (t) Și qr (t), imediat ce au fost specificaţi curenții de bază și colector. So- 
luțiile omogene pentru gp (t) și qa(t) în saturație implică două exponențiale, 
ale căror constante de timp sau frecvențe naturale diferă mult pentru 
valori tipice ale parametrilor modelului comenzii prin sarcină!). Analiza 
detaliată arată că constanta de timp rapidă reprezintă o redistribuire 
de sarcină între qp și qr}, adică „alunecare” de sarcină dintr-o parte a re- 
giunii bazei în cealaltă, Pe de altă parte, constanta de timp lentă repre- 
zintă creşterea sau micșorarea simultană a lui gp şi gr, adică „umplerea 
regiunii de bază cu sarcină furnizată de curentul de bază. Pentru majori- 
tatea, cazurilor constanta, de timp pentin modul rapid este atât de mică 
încît se poate presupune că alunecarea” are loc instantaneu şi tranzistorul 
în saturație poate fi tratat ca un sistem cu o singură constantă de timp, 
în care regimul dinamic este dominat de modul umplere”. 

Întrucit în saturație există un pol dominant, corespunzător modului de 
funcţionare lent sau de umplere” descris mai sus, trebuie să fie posibil să se 
aproximeze ecuaţiile (21.44) printr-o pereche de ecuații care au o singură sar- 
cină ca variabilă independentă și o singură freevenţă naturală. Noi realizăm 
această simplificare impunind o relație între qp și ga. Mai întîi, exprimăm 
de(t) ca suma a două componente de sarcină : 

dr(t) = gno + gest) (21.45 a) 
Sarcina quo este sarcina din bază cerută de un tranzistor la saturația 
incipientă (nici o componentă inversă a sarcinii de bază). Adică: 


ro = — sple (sat) (21.45 b} 


1) Vezi de exemplu paragraful 10.4.2 al referinței bibliografice (21.1). 
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Sarcina gps(t) reprezintă partea din gr în plus faţă de cea necesară să se 
aducă tranzistorul la limita de saturație cu un curent de colector Ic(sat). 
Funcție de aceste componente ale lui qr, sarcina totală în exces în 


bază qp(t) se poate scrie ca: 


dolt) = grlt) + alt) = 4o + ast) (21.45 6) 
unde : 
as(t) = des(t) + galt). (21.45 4) 
Evident, gs(t) reprezintă sarcina suplimentară din bază în regiunea de 
„saturație. Descompunerea lui g în so Și qs este ilustrată în fig. 21.15. 
Cînd se folosește relația (21.45 a) pentru. a substitui qp în ecuația 
modelului cu control prin sarcină pentru curentul de colector [relaţia 
21.44 a)] obţinem: 


Iou = — 128 O „+ glt) (; +2 ) +% (21.46) 
i Te Tr Te Tan! d 
sau, folosind ecuaţia de definiţie pentru dso [relația (21.45 b)]: 
1 1 d di 
arsto| )- aalt) ($+ 2 e. (21:47) 
Tr TR TER t 


Introducem acum o aproximare care este echivalentă cu neglijarea mo- 
dului de funcţionare rapid sau cu „alunecare”. Presupunem că des(t) 
și da(t) sînt legate între ele în condiții dinamice exact în același fel în care 
sînt legate static. Cu alte cuvinte, neglijăm termenul dgr/dt în ecuațiile 
(21.46) şi (21.47). Această constrîingere între qrslt) şi qx(t) poate fi folosită 
împreună cu definirea lui qs(t) astfel ca să exprime ecuația modelului 
cu control prin sarcină pentru curentul de bază [ecuația (21.44 b)] numai 
funcție de qs(t). Rezultatul acestei manevrări algebrice a trei relații li- 
niare este o ecuație diferențială de ordinul întîi (vezi problema P.21.9) : 


no _ ast?) gsl 
dar oT dt 


int) = — (21.48) 


unde ~s este: 


(21.49 a) 
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sau, în termeni de Bp şi Bpr: 


Zar (Ba +D + marbr, 
Pr + Br +1 


Din ecuația (21.48) este clar că i 

ecuația (21. „că parametrul modelului cu control pri: 
SETE în regiunea de saturație =; este timpul de viață aparent ae a 
fa cterizează recombinarea lui gs; el este o medie ponderată între tsr și 
Tar, în care ponderile reflectă descompunerea lui qs în i E nafis 
(21.48) arată că 7g este constanta de timp care ami dea, eae 
ţionare cu umplere”, i vă modul de tone 


(21.49 Db} 


Concentrația de 
purtători in exces 
Margineo regiunii 
, | de soro spafiol? 
Marginea regiunii Ana triunghiului o colectorulei 
de afeină poală: DAW reprezintă gp 
a emitorslvi 
Aria hosiroið 
reprezintă gs 
Ario BWreprezintà ga E 
Aria trienghislui 
OCW reprezintă gp 
A -x 


Fig. 21.15. Componentele sarcinii în exces di in regi 

g. 21.15. Compo s din bază în regiunea de s: 

Desi ariile triunghiulare sint proporţionale cu cami ponentele de sarcină, etil 
s-a arătat, constantele de proporţionalitate nu sint identice 


Primul ter i re iei A i 
funcție de Tiea: membrul drept al ecuației (21.48) poate fi exprimat- 


TE Isat) 


Sa aiy (21.50 a) 
sau : 
__ dno _ le(sat) _ 
Sa o: (21.50 by 


Tar Se 


Acest termen corespunde curentului de bază isọ cerut de un tranzistor 
la limita de saturație. În concluzie, o altă formă a ecuaţiei liniare a 
modelului cu control prin sarcină în regiunea de saturație este : 


A > d 
în) = îm = — (e +). 
Ts dt 


(21.51) 


Sub această formă, ecuația modelului cu control prin sarcină subliniază 
că curentul suplimentar de bază peste cel necesar la limita de saturație 
este legat direct de sarcina suplimentară din bază la saturație prin formula 
cunoscută a legii conservării sarcinii. 

Deşi această analiză s-a bazat pe ecuaţiile pentru o structură pnp, 
rezultatul ecuaţiei (21.51) se aplică la fel de bine dispozitivelor pnp, dacă 
semnele din membrul drept se schimbă, 
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21.5.1. Evaluarea parametrilor 


Așa cum am văzut în paragraful 21.2, funcţionarea statică a unui 
tranzistor bipolar se poate reprezenta cu ajutorul modelelor Ebers-Moll 
reprezentate în fig. 21.3 şi 21.4. Aceste modele conţin patru parametri 
sau coeficienţi — doi curenţi de saturație și două amplificări de curent — 
— din care numai trei sînt independenţi, Coeficienţii trebuie determinaţi 
înainte ca modelele să poată fi folosite în analiza de circuite. 

Cheia evaluării acestor parametri stă în măsurarea caracteristicilor 
terminale Z— V în condiţii speciale alese corespunzător. De exemplu, dacă 
un tranzistor lucrează cu joncţiunea de colector scurteireuitată, adică 
cu Ves = 0, modelele din fig. 21.3 [sau ecuaţiile (21.4) și (21.5)] arată 
că curentul notat cu In (sau Ior) este zero. Astfel Ics şi ap nu trebuie să 
apară în modele și avem: 


ap = (21.52 a) 


„sau, echivalent : 


Br 


Is \Yos=0. 
De asemenea : 


P pk’ 
Is = Isg (67 #77 — 1) | popa, 
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Această ecuație este de fapt caracteristica Z—V a diodei cu joncțiune 
[conform relației (4.20)]. Ea arată că Iys poate fi determinat reprezentind 
în In funcție de qV g3/kT. Pe de altă parte, joncțiunea de emitor poate fi 
polarizată invers, în caro caz Igs = — Ip. 

Este necesar, totuși, să se facă o observaţie. Modelul Ebers-Moll se 
bazează pe o analiză în care curenții terminali provin numai din circulația 
şi recombinarea purtătorilor în exces în regiunile neutre. 

Această analiză neglijează curenții asociați cu generarea și recom- 
binarea în regiunile de sarcină spațială ale joncţiunilor, Deși acești curenți 
de generare-recomhbinare în regiuni de sarcină spațială sînt neglijabili 
cînd o joncțiune este polarizată direct, ei sînt adesea dominanţi cind o 
joncțiune este polarizată invers, în particular în dispozitivele cu siliciu 
la temperaturi joase. În asemenea cazuri, curentul invers măsurat al jonc- 
ţiunii va fi substanţial mai mare decit oricare din curenţii de saturație 
prevăzuţi în analiza noastră sau valoarea lui Izs măsurată prin folosirea 
relaţiei (21.52 c) în condiţii de polarizare directă. Astfel, este necesar să 
se facă măsurarea parametrului, corespunzător condiţiilor în care va fi 
folosit modelul. Dacă modelul trebuie folosit în regiunile activă şi de sa- 
turație, unde joncţiunea de emitor este polarizată direct, Iss trebuie să 
fie măsurat cu Vp pozitiv. Pe de altă parte, dacă modelul trebuie foiosii 
în regiunea, de blocare, unde joncţiunile sînt polarizate invers, Iss trebuie 
să fie măsurat cu Vg negativ. 

Parametrii inverși Ies și æg pot fi măsuraţi într-un mod similar cu 
cel folosit pentru Iss şi «p, schimbînd între ele terminalele de emitor și 
colector. 

Am descris măsurarea curenților de saturație cu cealaltă joncțiune 
scurteircuitată. Aceste măsurări furnizează Ips şi Ieg direct. Circuitele 
echivalente din fig. 21.4 arată că dacă măsurările se fac cu o joncțiune 
cu terminalul opus în gol, se obțin Iso şi Iso, direct. 

În multe cazuri dorim să determinăm valori tipice pentru cei patiu 
parametri Ebers-Moll mai curînd din foile de catalog ale fabricanți! 
decit direct din măsurări. Din fericire, nu se furnizează de obicei date 
suficiente, astfel încît trebuie făcută o muncă de deducere judicioasă. 

Fiecare foaie de catalog va furniza informaţii pentru găsirea lui xp. 
În majoritatea cazurilor, se dă o valoare pentru cîștigul de curent în c.c. 
hpg în regiunea activă, Prin definiţie, 


Le 


hps = 


Is 


adică, hyg este raportul între curentul total de colector și curentul total 
de bază. Din modelul din fig. 21.9 d vedem că dacă Ico (Br + 1) este mult 
mai mic decit Io, așa cum va fi pentru Ic în domeniul mA pentiu tranzis- 


toare cu siliciu : 
hre 2 Br. 


19 — e. 387 
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Deci: 


ap = 


În majoritatea cazurilor foile de catalog furnizează informaţie şi despre 
curentul de saturație de colector. Parametrii specificaţi de obicei sînt sau 
Ices, care este echivalent cu Ios, sau Iozoy pe care noi l-am notat Ico. 
În mod frecvent se dă caracteristica curent invers funcţie de tensiunea de 
polarizare așa cum se arată în fig, 21.16. În această eventualitate, tre- 
buie aleasă sau valoarea la o tensiune mică sau valoarea la o tensiune ridi- 
cată, funcție de aplicaţia intenţionată, așa cum s-a discutat mai sus. 
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Fig. 21.16. Curentul invers colector — bază 
4 funcţie de tensiunea de polarizare inversă. 
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Din păcate, fabricanții furnizează rareori informații care pot fi folo- 
site pentru a determina sau ap, sau curentul de saturație de emitor. To- 
tuşi, se cunoaşte că ap este probabil undeva între 0,5 şi 0,9 corespunzător 
Jui Bp între 1 și 10. Astfel, pentru că az este totdeauna aproape de unitate, 
putem estima curentul de saturație de emitor din ecuaţiile (21.8) : 


S 


Bau 


2) Dependența de tensiune a curenților inverşi măsuraţi reflectă faptul că, în particular 
tranzistoarele cu siliciu, Ja alte temperaturi decit temperaturile ridicate, curenții sint dominați 
de curenții de generare din regiunea de sarcină spaţială. Aceşti curenți sint proporționali cu 
volumul de sarcină spațială, care creşte cu tensiunea inversă şi astfel lățimea regiunii de sar- 
cină spaţială crește. 
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21.5.2. Caracteristicile de transfer ale unui amplificator 

În fig. 21.17 se reprezintă curentul unui amplificator cu emitorul co- 
mun. Folosim un model de circuit Ebers-Moll pentru a investiga carac- 
teristicile de transfer statice ale acestui amplificator pentru toate valorile 
tensiunii de intrare v; nu numai pentru domeniul limitat de valori 
care tranzistorul lucrează în regiunea activă. Folosim circuitul echivalent 
din fig. 21.4 b pentru a reprezenta tranzistorul npn şi înlocuim diodele 
exponenţiale cu diode ideale cu caracteristici liniarizate pe porțiuni. 


+e A 


& 


fe 


PI 
ie 
ERE i 

a = b 


Fig. 21.17. Ampliticatorul cu cmitorul comun și caracteristica lui statică de tra: 
 — circuitul; b — caracteristica de transfer. 


Aceasta, este echivalent cu a presupune că diodele exponenţiale au 
valori neglijabil de mici ale curenților de saturație și căderilor de tensiune 
directă, 

Considerăm funcționarea circuitului cînd tensiunea de intrare variază 
de la valori mari negative la valori mari pozitive. Întrucit curentul de bază 
al unui tranzistor npn care are curenţi de saturație neglijabili nu poate 
fi negativ, tensiunea de la bază la masă nu poate fi mai pozitivă decit er. 
Astfel, cînd v; este negativă, tensiunea de la bază la masă trebuie să fie 
negativă, joncţiunea de emitor trebuie să fie polarizată invers și tranziste: ul 
trebuie să fie blocat (polaritatea tensiunii de alimentare din colector este 
astfel încît să polarizeze invers joncţiunea de colector). În concluzie, cind 
v; este negativ se aplică modelul pentru regiunea de blocare din fig. 21.12 b, 
şi circuitul se reduce la cel reprezentat în fig. 21.18 a, Terminalui de ieșire 
este efectiv deconectat de terminalul de intrare și tensiunea de ieșire 
este: 


(21.53) 


vo = + Vec- 
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Cind v, devine pozitiv, joncţiunea de emitor devine polarizată dire: 
și tranzistorul intră în regiunea activă directă. Astfel, i aplică cirenitul 
echivalent din fig. 21.9 d dacă considerăm Ios şi Ico egali cu zero (pre- 
supunem că curenții de saturație sînt neglijabil de mici) şi înlocuim dioda 


e tee e 
Pentru <0 fonta: 0<ip <a Pentu: >My 
Ra Ra 
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Fig. 21.18. Circuitele echivalente care se aplică în trei regiuni de funcţionare ale 
circuitului din fig. 21.17; 
a — regiunea de blocare; b — regiunea activă directă; c — regiunea de saturatie, 


de emitor cu un scurtcircuit. În această regi i ireuitului 

. În aceas giune funcţionarea circuitului 
se reduce la cea reprezentată în fig. 21.18 b. Dacă aplicăm legea lui Kir- 
chhoff pentru tensiuni în buclă de intrare, obţinem : 


vı = Rola + Ra(Bp + la. (21.54 a) 
În bucla de ieșire avem : 
vo = Voo — PrRily. (21.54 b) 
Eliminind 1 între aceste ecuații se obține : 
R 
vo = Voo — Br — 2 vr (21.55) 


Rat Er (Prt 1) 


Desigur, acest rezultat se Sos numai atita timp cît tranzistorul rămîne 
în regiunea activă directă. Întrucit vg scade în timp ce v, crește și în- 
trucit tensiunea de la bază la masă crește, tensiunea colector-emitor cade 
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eventual la zero, joncţiunea de colector își-schimbă starea, și tranzistorul 
iese din regiunea activă. La limita de saturație avem, întrucit Ic — Is: 


I(B, + Ro) = Voc (21.56 a) 


Astfel, valoarea corespunzătoare a curentului de bază chiar la limita de 
saturație este : 


Va 


Be BR + E) 


I= (21.56 b) 


Valoarea tensiunii de intrare V,, la care tranzistorul iese din regiunea ac- 
tivă este : 


Ya = (Ba + Rel + 1) — T (21.36 e) 


Bala + Rs) 


Pentru tensiuni de intrare mai mari decit V,, tranzistorul este saturat ṣi 
se aplică circuitul echivalent din fig. 21.13. Astfel, curentul se reduce la 
cel arătat în fig. 21.18 c. Tensiunea de ieşire este, folosind superpoziţia : 


Bak y.. (21.57) 


BollRa y 
— V 
Bo Blit, 


— Poe 


B+ Rol lRy 
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Am terminat astfel evaluarea caracteristicii de transfer a amplifica- 
torului. Pentru v; mai mic decât zero, vo este dat de relația (2 
pentru v; pozitiv, dar mai mic decit Vm, vo este dat de relaţia (21. 
pentru v; mai mare decît Vn, vo este dat de ecuaţia (21.57). Astfel, ca- 
yacteristica de transfer este liniarizată pe porţiuni şi are forma reprezen- 
tată în fig. 21.17 b. 


21.5.3. Caracteristicile statice ale unui comutator eu tranzistor 


Ca un al doileu exemplu de folosire a modelelor statice bazate pe ecua- 
tiile Ebers-Moll și a conceptului de regiuni de funcţionare, considerăm 
circuitul din fig. 21.19 a, în care este folosit un tranzistor npn drept co- 
mutator, așa cum se vede la bornele aa’. 

Pentru a explora funcţionarea detaliată a circuitului, caracterizăm 
tranzistorul npn prin circuitul echivalent reprezentat în fig. 21.19 b. Acesta 
este un model Bbers-Moll în care diodele exponenţiale au fost înlocuite 
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cu diode ideale liniarizate pe porţiuni. Circuitul echivalent cu liniarizare 
completă pe porţiuni, care rezultă cînd tranzistorul este înlocuit cu acest 
model, este reprezentat în fig. 21.19 c. Acum evaluăm caracteristica de 
tip dipol, văzută la bornele aa’. 


Fig. 21.19. Un comutator cu, tranzistor : 
e — circuitul; b — circuitul echivalent al tranzistorului; c — cirenitul echivalent liniarizat pe portini. 


Sursa de tensiune Vg, care are două valori posibile, controlează starea 
tranzistorului comutator cu ajutorul curentului de bază. Cind ta = — Va 
joncțiunea emitor-bază este polarizată invers. Dacă domeniul lui V este 
limitat corespunzător, joncțiunea de colector este de asemenea polarizată 
invers și tranzistorul este blocat. În aceste condiţii curentul i prin comu- 
tator este mic şi tranzistorul comutator este considerat deschis sau în 
blocare. Dacă, pe de altă parte, vs = + Vo, joncţiunea emitor-bază este 
polarizată direct și circulă un curent de bază. Dacă domeniul valorilor 
lui 4 este limitat corespunzător tranzistorul este în saturație, tensiunea 
v pe comutator este mică și comutatorul este considerat închis sau în 
conducţie. Astfel starea comutatorului este controlată de vz. Această 
configuraţie este utilă în circuite pentru că puterea cerută pentru a co- 
manda comutatorul (puterea livrată lui Ro și tranzistorului prin t,) poate 
fi mult mai mică decit puterea care poate fi controlată la bornele aa. 

Considerăm mai întîi cazul cînd vs = — Vo, adică cînd comutatorul 
trebuie să fie deschis și evaluăm caracteristica I—V la bornele aa”. Această 
polaritate a lui v, polarizează invers joncţiunea de emitor. Mai mult, 
joncţiunea, de colector va fi polarizată invers (Voz > 0) pentru toate valo- 
vile lui v din domeniul: 


v>-—7, 


21.5. APLICAREA MODELULUI DE CIRCUIT EBERS-MOLL 205 


ä inegali i în regiunea de blo- 
satisface această inegalitate, ti anzistorul este în regiunea 
tera se aplică circuitul echivalent din fig. 21.12 b. Evident, i este ati 
pentru toate valorile lui v din acest da mânia, În fig. Erw Se B pi ta 

iunea corespunzătoare a caracteristicii de tip dipol în stare K : 
P v anie imi mie decît — V,, joncțiunea de colector devine polarizată 


î i 
| 
Va 
| Pa 
-h | 
v -r 
TI > 
| % 
7 h 
oii pei —(Bp+1j R 
Po Trana | (Ae+) Ra 
| 
a b 
Fig. 21.20. Caracteristica de tip dipol a comutatorului cu tranzistor reprezentat 


în fig.21.19 : 
a — sp — Fo. starea de blocare: b — Fg = + To, starea de conductie. 


i ii i ti i > R; produsă de I; tinde 
rect și i devine negativ. Căderea de tensiune pe Es e de 
z crească polarizarea, inversă a joneţiunii de emitor. astfel încit tranzit: 
torul este în regiunea activă inversată. Căderea de tensiune pe diodă este 


zero. Deci: 


v = — Vo — IshRp (21.58 a) 
şi: 
Is = — (l — a) le = — (1 — azi. (21.58 b) 
Dacă 1 este eliminat între aceste ecuații, obținem : 
v = — Vo + (l — a) Rai (21.58 e) 


i cari risticii de tip dipol are panta de 7/(1—ap)Ra: 
po pi peire dei ici fi 2120 a CA câ: acteristica arată că circuitu 
peate fi modelat ca un comutator deschis dacă v > —V,. _ 

1) Punetul de intersecţie al segmentelor de dreaptă este punctul de deschidere al joneţiunii 
de colector. 
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Cind v, = + F, comutatorul este comandat pentu a fi închis. 
Curentul de bază este: 


(21.59 a) 


întrucit v, se vede direct pe Rp. Tranzistorul va fi în regiunea de funcționare 
de saturație, unde v=9, dacă i este limitat corespunzător ca domeniu. Cînd i 
este pozitiv şi nu prea mare, tranzistorul npn este în saturație directă. 
n concluzie, hmita superioară a lui i este dată de forma npn a ecuației 
(21.40 b), care poate fi scrisă ca : 


i= Io< brs, 


sau, folosind ecuația (21.59 a), ca: 
(21.59 b) 


Cînd i este negativ şi nu prea mare, tranzistorul este în saturație inversă. 
Limita inferioară corespunzătoare a lui i este, din ecuația (21.43 b): 


pEi >-[ aja 
1 — ap 


sau, folosind relaţia (21.59 a) și definiția lui Ba: 


e > — (r + 1) Že. (21.39 0) 


B 


Tranzistorul este saturat între limitele date de relatiile (21.59 b) și (21. 59c), 
unde se aplică circuitul echivalent din fig. 21.13 și v este zero, așa cum se 
reprezintă în fig. 21.20 b. 

Dacă încercăm să creştem i peste valoarea determinată de relația 
(21.59 b), trànzistorul iese din regiunea de saturație și intră în regiunea 
activă directă, adică joncțiunea de colector devine polarizată invers în 
timp ce joncțiunea de emitor 1ămîne polarizată direct. Întucit curentul de 
bază este fixat prin Vo şi Rp, curentul comutatorului i, care este egal cu 
Io, rămîne constant în timp ce v creşte, așa cum se reprezintă în fig. 21.20 b. 
Dacă începem să reducem i sub valoarea dată de relația (21.59 c), tranzis- 
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rul intră în regiunea activă inversată, în care joncțiunea de colector este 
celei direct în timp ce joncţiunea de emitor devine polarizată invers. 
Astfel, se aplică relaţiile (21.58) dacă se schimbă semnul lui Vo şi caracte- 
vistica de tip dipol are din nou o pantă de 1|(1—ar)Rz. Caracteristica 
completă din fig. 21.20 b arată că circuitul poate fi modelat ca un comu- 
tator închis dacă i este în domeniul: 


21.60) 


Comutatora! en tranzistor a cărui funcționare a fost investigată poate 
fi folosit ca circuit „chopper” sau modulator cu întrerupere aşa cum se arată 


Un comutator cu tranzistor folosit 
ca modulator cu întrerupere : 
a — circuitul; b — formele de undă. 


Fig. 


în fig. 21.214, Aici tranzistorul este comandat de o formă de undă dreptun- 
ghiulară, astfel încît funcţionează în stările de blocare şi conducţie pe durata 
unor intervale de timp egale. Tensiunea Ve la bornele aa’ este aproximativ 
zero cînd tranzistorul este în conducţie şi este aproximativ egală cu ten- 
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siunea de intrare. cînd t:anzistorul este blocat. Din teoria modulaţiei se 
ştie că dacă tensiunea de ieșire vo este filtrată pentu a elimina componenta 
de joasă frecvenţă proporţională cu V,, forma de undă rezultată repre- 
zintă modulația lui v cu v. 
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PROBLEME 


P. 21.1. Să se arate că modelul static pnp dat de ecuaţiile (21.4) (fig. 21.3 a) este echi- 
valent cu modelui dat de ecuațiile (21.6) (fig. 21.4 a) și verifică ecuațiile (21.7). 

P. 21.2. Să se răspundă la următoarele întrebări desenind un circuit care arată conexiunile 
tranzistorului, o baterie şi un ampermetru de c.c. Să se indice polaritatea bateriei şi direcția 
de referință a curentului. Presupunind că funcționarea statică a tranzistoruiui este corespunză- 
toare celei descrise de modelul Ebers-Moll. 

(a) să se reprezinte un circuit de măsură a lui Zgg într-un tranzistor npn ; 

(b) să se reprezinte un circuit de măsură a lui Jeg într-un tranzistor pnp. 

P. 21.3. Să se verifice ecuțiile (21.18) și ecuația (21.19 e). 

P. 21.4. Această problemă este legată de echivalența formei de semnal mic a ecuaţiei 
(21.22 b) şi a ecuaţiei curentului de bază pentru circuitul echivalent m-hibrid, dată de relația 
(21.23 a). 

(a)Să se arate că ecuația (21.23 a) se poate serie ca: 


= (2) 2+% o ta 
gmj =p at d 
unde Q, este sarcina acumulată in C, datorită lui Voe- 
(b) Să se liniarizeze ecuația (21.22 b) pentru a obține : 
äi ; 
ga ipg dee _ c, da 
zsp dt a at 


Se observă că — Qs este componenta la semnal mic a lui gp și că intr-un punct de funcționare 
particular dgog/dl = Cisdoapldt = — Cje dvaeldt; trebuie acordată o atenție specială semnelor 
în această ecuație. Întrucit gz/9m = 87", aceste relații la semna! mic sint echivalente (vezi 
pagina 274). 


PROBLEME 299 


P. 21.5. Această problemă se referă la modelele care se aplică în regiunea de funcţionare 
irectă (vezi pagina 299), 

r (a) g se kee oprea 4 pentru Ig și Io care se aplică la circuitul echivalent din fig. 21.9 a. 

Să se arate că aceste expresii sint echivalente cu ecuaţiile (21.4 a şi b), dacă Vog << — ka. 

(b) Să se arete că circuitul echivalent din fig. 21.9 e poate fi dezvoltat din circuitul echi- 
valent din fig. 21.9 a folosind legea lui Kirchhoff pentru curenţi pentru a exprima Ip funcţie 
de Ig și ag los- _ SpA < 

(C) Să se scrie expresiile lui Zg și Jọ cere sint implicate de circuitul echivalent din 
fig. 21.9 c. Să se arate că aceste expresii sint echivalente cu ecuațiile (21.4 a) și (21.6), dacă 
V << — kTig. 2 =. ad e 

(à) Să se arate că circuitul echivalent din fig. 21.9 d poate fi dezvoltat din circuitul 
echivalent din fig. 21.9 c folosind legea lui Kirchhofff pentru curenţi pentru a exprima Ig 
funcţie de Jpg și Io- 

P. 21.6. Să se elaboreze circuitele echivalente pentru tranzistoare npn analoage cu formele 
pnp din fig. 21.9 c și d. Reamintim că coeficienţii ap, az, Igs Şi Tog sint cantităţi pozitiv 
şi în dispozitivele npn, și pnp, si să se acorde o atenţie specială polarităților și direcțiilor de 
referință. 

EEZ Această problemă este legată de funcționarea în regiunea de saturație a unui tran- 
zistor pnp. Presupunem, pentru simplitate, că ap = ag = a(astiel Igg = log = Is). Pres 
punem de asemenea că curentul de emitor este fixat la valoarea 7 pentru toate condițiile descrise 
mai jos. 


mikk 
7071 b- 


binal ns. 


L L l L L l 1 een 
A 0 22 04 26 he) 


Fig. 21.22. Dependența curentului de colector de tensiunea bază-emitor pentru un tranzistor 
npn care lucrează cu colectorul polarizat invers. Se observă că scara ordonatelor este logaritmică. 


(a) Considerăm mai intii cazul în care tranzistorul este la limita de saturație, adică Vop=0. 
Să se evalueze curentul de colector Jç, curentul de bază Ip și tensiunea emitor—bază Vpg la 
Jimita de saturație. 


300 21. FUNCȚIONAREA TRANZISTOARELOR BIPOLARE ÎN AFARA REGIUNII ACTIVE 


(b) Să se considere apoi cazul ìn care tranzistorul este forțat adinc in saturație determinind 
Ie= Ig; distribuţia corespunzătoare de purtători în exces în regiunea bazei se arată In fig. 21.14 e 
Să se evalueze curentul de bază Ip si tensiunea emitor — bază Vgg ìn aceste condiții. 

(c) Să se compare valoarea sarcinii totale în exces in bază qp cind Ig= Ig cu valoarea cores- 
punzătoare la Vog=0. Să se compare valorile corespunzătoare ale lui Vpp. 

(d) Să se explice, in termeni de funcționare fizică internă a tranzistorului, de ce qg și Ves 
sint mult mai mari cind Ig= Ip, decit cind Vog= 0. 

P.21.8. Inegalitățile din relaţiile (21.40 b) şi (21.41 b) se aplică la tranzistoare pnp. Să se 
obţină inegalităţile corespunzătoare pentru tranzistoare npn: 

P.21.9. Această problemă este legată de analiza dinamică aproximată In regiunea de 
saturație, dezvoltată în paragraful 21.4.3. 

(a) Să se verifice ecuația (21.47). 

(b) Să sc presupună că gps(() și qa(4) sint legate în condiţii dinamice în același fel în care sint 
legate static, adică să se neglijeze termenul deg/d! din ecuaţia (21.47) şi să se verifice ecuaţiile 
(21.48) si (21.49). 

P.21.10. Se consideră un tranzistor npn în care fp> > 1 și spp= 50 ns. 

(a)Să se presupună că tranzistorul este simelrie, astfel incit 6p=fp și tpR= tgp. Care este 
valoarea lui zg, parametrul modelului cu control prin sarcină în regiunea de saturație ? 

(b) Situaţia cea mai frecventă este cea în care Bg este mult mai mic decit Bp. Să se presupună 
Br= Bp [10 (dar Bp > > 1), și spp= 100 ns şi să se evalueze rg. 

P.21.11. Dependenţa curentului de colector Ig de tensiunea einitor-bază V pp este reprezentată 
în fig. 21.22 pentru un tranzistor npn. Trebuie notat că această curbă a fost determinată pentru 
o tensiune inversă pe joncţiunea de colector, adică Vgo> > KT/g. Se presupune că acest tranzistor 
este descris corespunzător de modelul Ebers-Moll [ecuațiile (21.3)]. 

(a) Ce puteți spune despre dimensiunile relative ale lui Ìgg și Ies: 

(b) Să se evalueze Ios. 

(c) Să se determine valoarea lui k Tq pentru care se aplică aceste date (adică, să se determine 
temperaturile la care s-au făcut măsurările). 

(d) Să se evalueze Ig. 
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Circuite numerice cu un singur etaj 


22.1. CITEVA PROPRIETĂȚI DE BAZĂ 
LE CIRCUITELOR NUMERICE 


velucrează informaţia sub formă nu- 
merică, variabilele electrice care reprezintă informaţia au două valori 
posibile. De exemplu, informaţia poate fi reprezentată printr-o tensiune 
sau un curent care ia, în cazul ideal, una sau alta din cele două v: 
discrete; sau, reprezentarea poate fi în termeni de impuls de formă dife- 
vită, care este prezent sau absent la un moment specific. Evident, sint 
posibile și alte forme de reprezentare sau scriere. Circuitele care sînt folo- 
site în sistemele numerice trebuie să răspundă la semnale care au do 
valori posibile, sau de natură binară, și trebuie de asemenea să producă 
semnale de ieşire cuantizate corespunzător. Aceste cerinţe sînt în contrast 
cu cele care se aplică la majoritatea sistemelor care prelucrează informaţia 
reprezentată de variabile continui, unde circuitele trebuie să răspundă 
jiniar în domenii dinamice mari ale variabilelor de intrare și de ieșire. 
Desigur, variațiile produse de toleranţele componentelor şi surselor de 
alimentare, ca şi cele determinate de distorsiuni și zgomot, complică situ- 
aia. Informaţia, care este în principiu reprezentată prin nivele discrete 
de tensiune, trebuie, în practică, să fie reprezentată prin domenii sau benz 
de tensiune, așa cum se arată în fig. 22.1. Similar, sistemele în care infor- ` 
mația este transmisă prin prezența sau absența unui impuls de formă de- 
finită nominal la un moment particular de timp, trebuie să discrimineze 
între semnalele parazite și impulsurile distorsionate față de forma lor 
ideală, în momentul sosirii. De obicei, problema principală care se pune 
proiectantului de circuite logice este să asigure ca circuitele să realizeze 
funcția logică caracteristică, în condițiile unor domenii mari de dispersie 


a valorilor celor două variabile binare. Problema principală este de a putea 


În majoritatea sistemelor care p: 
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să distingă între cele două stări. În termeni de reprezentare a nivelelor de 
tensiune (fig. 22.1), un parametru cheie este lățimea benzii interzise, 
numită rezervă de tensiune. Proiectul de circuite digitale trebuie să se asi- 
gure că în nici un caz semnalul de ieșire al circuitului în stare staționară 
nu se află în banda interzisă. De asemenea, proiectantul trebuie să aleagă 


Tensione Tensiune 


Sorea 1 


v $ Morea t o 
Reni ge en 
Sei | | Magie 
| Sorea? | 
o + Sarea 2 
| 
a b 


Fig. 22.1 Reprezentarea unei variabile binare cu 
ajutorul nivelor de tensiune : 
a — reprezentarea idealizată; b — reprezentarea reală, 


o rezervă de tensiune suficient de mare ca circuitul să nu răspundă am- 
biguu la semnalele de intrare din zonele permise pe ambele părți ale benzii 
interzise, în prezența derivei sursei de alimentare, a zgomotului şi a facto- 
ilor similari, 

„Majoritatea circuitelor folosite în sistemele numerice folosesc sau dispo- 
zitive complet neliniare, ca diode, pentru a fixa nivelele variabilelor care 
reprezintă informaţia, sau lucrează cu tranzistoare în regim neliniar, 
pentru stabilirea, celor două domenii ale variabilelor de ieșire. În ultimul 
caz, diodele de emitor şi/ sau colector fixează nivelele. Deși este posibil 
să se proiecteze circuite cu tranzistoare care acceptă și produc semnale 
binare în timp ce lucrează ca amplificatoare liniare, acest lucru nu se face 
de obicei în sistemele numerice. Circuitele comandate într-un mod pu- 
ternie neliniar discriminează mai precis între domeniile de valori ale va- 
riabilei de intrare și produc semnale de ieșire care sînt mai puţin sensibile 
la parametrii tranzistoarelor și ai altor componente, deci mai bine cuanti- 
zate. Folosirea unei neliniarităţi atât de extreme revine la a utiliza stările 
de blocare şi de conducţie ale unei joncțiuni pn pentru a reprezenta, informaţia, 
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binară, ceea ce în realitate este mai degrabă o reprezentare de stare, decit 
o reprezentare în termeni de nivel de tensiune sau curent, 

Într-o formă obişnuită de reprezentare a stării în circuitele cu tranzis- 
toare, tranzistorul este blocat PRET: 
într-o stare și saturat în cealaltă. ep + 10v 
Condiţia de funcționare referi- 
toare la regiunea de blocare este 
de obicei denumită starea de 
blocare. În starea de blocare, 
curenţii terminali care rezultă, 
din extragerea purtătorilor mi- 
noritari generaţi termic sînt + 
foarte mici și independenți ý 
đe tensiunile joncțiunilor. Mai 
malt, concentrația de purtători 
minoritari în bază este neglijabilă 
comparativ cu valoarea de la a 
echilibrul termic. 

Starea de funcţionare cores- 
punzătoare regiunii de saturație 
este denumită starea de conducție 
În această stare, și joncţiunea, 
de emitor, și cea de colector sînt 
polarizate direct și astfel toate 
tensiunile între două terminale 
sînt mici și depind foarte puţin 
de curenţii terminali. Concen- 
traţia de purtători minoritari 
în bază este mai mare decît cea 
de la echilibru termic, astfel 
încît sarcina corespunzătoare 
de purtători în exces este 
pozitivă. 

Un tranzistor care este con- 
strins de curent și variabilele 
de intrare să lucreze în stările 
de blocare și conduoție descrise 

anterior poate fi considerat; ca b 

un, comutator caro este coman- Fig, 22.2, Un mversor simplu cu un tranzistor npr 
dat prin sarcina din bază. cţionind in regim de impulsuri: 

ă i re ii rte — circuitul; b — a ivalent stat pl siron- 
piece e a pa a e e 
regiunea neutră a bazei şi în 
parte ca sarcină a impurităților neneutralizate în zonele din bază cores 
punzătoare regiunilor de sarcină spațială ale joneţiunilor. Așa cum pur 
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Vop=+107 


+ Re 
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+ % 
Yi 
Ae S 


c 
Fig. 22.3 Circuite echivalente cu domeniu 
limitat de aplicare : 


a — pentru regiunea de blocare (0,0); B'— pentru regtunea 
activă directă (1,0) — pentru regiunea de saturatie (1,1). 


torii majoritari intră și ies din re- 
giunea bazei în principal prin ter- 
minalul de bază, tot asttel sarcina 
în exces din regiunea neutră a 
bazei și sarcina din regiunea de 
sarcină spaţială sînt controlate 
prin curentul de bază. În con- 
cluzie, un tranzistor poate fi co- 
mutat dintr-o stare în alta prin 
furnizarea sau evacuarea sarcinii 
din bază, prin terminalul de bază. 

Începem analiza comutatoa- 
relor cu tranzistoare şi a circui- 
telornumerice cu examinarea func- 
ţionării statice și dinamice & 
unui inversor simplu arătat în 
fig. 22.2. a, care este similar cu 
circuitul analizat în paragraful 
21.5.2, cu excepţia faptului că aici 
nu avem rezistență de emitor. 
Așa cum vom vedea, acest circuit 
cw emitorul comun poate furniza 
o standardizare a semnalului, un 
câştig de putere și alte proprietăţi 
logice utile. 


22.2. PROPRIETĂȚILE STA- 
TICE ALE UNUI INVER- 
SOR CU TRANZISTOR 


22.2.1. Caracteristica de tran- 
sfer 


Pentru a stabili proprietățile 
circuitului inversor din fig. 22.2 a, 
calculăm mai întîi caracteristica 
de transfer a circuitului. În fig. 
22.2.b reprezentăm tranzistorul 
prin circuitul echivalent cu diode 
ideale, astfel încît analiza este 
foarte simplă: caracteristica va 
fi formată din segmente de 
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dreaptă. Există patru stări posibile alẹ acestui circuit, corespunzător 
celor patru stări posibile ale diodelor. Totuşi, o examinare atentă a fig. 
22.2b va arăta că nu există nici o valoare a lui ©; care să forţeze dioda de 
colector în conducție, lăsînd dioda de emitor blocată. Deci starea activă 
inversă (0,1) nu poate fi realizată în acest circuit. [Adeseori este conve- 
pabil să folosim notația (A,B) pentru a indica stările diodelor de emitor. 
şi, respectiv, de colector]. i 
Circuitele echivalente corespunzătoare stării de blocare (0,0), stării 
active directe (1,0) și stării de saturație (1,1) sînt reprezentate în fig.22.3. 
Pentru starea, (0.0) (fig. 22.3 a): i 


(22.1) 


(22.2) 


Din fig. 22.2 b se vede că orice valoare a lui v, mai mică decît zero va 
menţine circuitul în această stare. 
În regiunea activă directă (fig. 22.3 b) găsim că: 


vo = Voc — 3r Ri i = 22.3 a) 
LA 
= oo — Br Bre : (22.3 b} 


p = 


„Evident, în această stare, panta caracteristicii de transfer 200, adică, 
cîştigul de tensiune la semnal mic, este chiar — Br Ro. 

„Pentru starea de saturație (1.1), este clar din fig. 22.3 e că tensiu-:ea, 
și curentul de ieșire sînt constante, independent de tensiunea de intrare : 


Tr mziția între starea (1,0) și starea (1.1) se produce pentru v, astfel incit 
vo = 0 în ecuaţia (22.3). În acest punct, din ecuaţiile (22.3 a) şi (22.5): 


Yoo. Ic (sat) 
BrE, Br 
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De asemenea, din ecuația (22.3 b), presupunind că 8r= 50, R =10 kQ, 
R, =1RkQ: 
Voo Ra 10X00 gy; (22.7) 


"Op R, 50X1 


Caracteristica statică completă, bazată pe calculele precedente, este re- 
prezentată în fig. 22.4. 


Starea de tăiere | Ndreca „a Stereo de salwofe 
lo) (47) 


Fig. 22.4. Caracteristici de transfer statice pentru circuitul 
inversor cu tranzistor din fig. 


22.2.2. Proprietăţi logice 


Din caracteristica de transfer din fig. 22.4 se vede că circuitul inversor 
din fig. 22.2 va produce una sau alta, din cele două valori de ieşire care 
sînt esenţial independente de caracteristicile tranzistorului, dacă intrarea 
este constrinsă să ia una sau alta din valorile celo rdouă domenii complet 
separate. Mai precis, dacă v; este negativ, tranzistorul este blocat și vo 
este aproximativ 10V (tensiunea de alimentare de colector). Dacă pe 
de altă parte, v; este mai mare de 2V, tranzistorul este saturat și vo este 
aproximativ zero. Aceste valori sînt sintetizate în tabelul 22.1. le 

Într-un sistem numeric tensiunile v; și vo corespund la variabilele 
binare ! a şi b. Relaţia dintre valorile variabile binare şi domeniile variabilei 
fizice este arbitrar una. În scopul acestei discuții facem atribuirea de valori 
din tabelul 22.2. 

1 În acest acest text toate numerele și variabilele binare sint tipărite cu litere groase 
pentru a evita confuziile, 
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Această atribuire de valori este denumită, reprezentare pozitivă, pentru 
că domeniul de tensiune atribuit stării 1 este mai pozitiv decît domeniul 
atribuit stării 0. (Atribuirea opusă de valori este denumită evident reprezen- 


Tabelul 22.1 Tabelul 22.2 


Relaţiile între tensiuni 


Atribuirea valorilor tensiunilor 


| tari Domeniul de tensiune jar renovare 
mai mic decit 0 = + 10 2,5 la 10 V 1 
mai mare decit 2 = o —1 la 0V o 


tare negativă). Dacă amplificatorul este comandat cu o tensiune din gamele 
date în tabelele de mai sus, putem descrie funcționarea circuitului foarte 
succint, în termeni de variabile binare, ca în tabelul 22.3. 

Această funcţiune logică se numeşte complementare, variabila de ieşire 
este complementul variabilei de intrare. Astfel, circuitul este numit pin- 
versor -. 


Tabelul 22.3 Tabelul 22 „4 
Tabelul de combinaţii Tabelul de adevăr 
a | j : 
Intrare | Ieşire id i s: | iesirea binară 
maan | EAE Ni — 
o | o ] 1 
o 1 H . | să 
1 9 1 | 0 L-g 
ET G | o 


Circuitul inversor reprezentat în fig. 22.2 are proprietăți utile. Tre- 
buie observat mai întii că variabila de ieşire este mai bine cuantizată, sau 
standardizată, decît variabila de intrare. Orice tensiune de intrare nega- 
tivă 1 produce o tensiune de ieșire care este foarte apropiată de 10 V pent: 
că tranzistorul este blocat, Similar, orice tensiune de intrare mai pozitiv 
decît 2,5 V (limitată de puterea disipată în rezistența de intrare) face ca 
tranzistorul să fie saturat și produce o tensiune de ieşire foarte aproape 
de zero volți. 

Circuitul inversor furnizează și un cîştig de putere. Cind intrarea are 
valoarea binară 1, circuitul poate fi caracterizat printr-o impedanță de 


1 Limita inferioară a lui Vz este dată de străpungerea prin aval: cțiuaii 
Pa Fi ipuingerea prin avalanșă a joncțiunii 
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intrare de circa 10 kQ. Cînd variabila de ieşire este 1, rezistența de ieşire 
este 1 kQ. În concluzie, inversorul poate fi încărcat cu 30 de alte circuite 
identice (avînd rezistența de intrare de 10 kQ) înainte 'ca variabila v, 
corespunzătoare ieșirii să scadă sub limita inferioară preserisă a domeniului 


+70 


Fig. 22.5 Circuit logic cu rezistențe şi 
tranzistor. 


ei de dispersie, care este 2,5 V. Pentru că este capabil să comande 30 de 
alte circuite cu aceleași cerințe la intrare ca și el însuşi, se spune că circu- 
itul are o capacitate de comandă la ieşire de 30. 

Dacă se adaugă una sau mai multe rezistenţe în baza tranzistorului, 
aşa cum se arată în fig. 22.5, inversorul simplu devine o poartă logică. 
Dacă folosim aceeași reprezentare pozitivă ca în tabelul 22.2, tranzistorul 
ya fi saturat și ieşirea binară va fi 0, dacă semnalul la una sau mai multe 
intrări este mai mare decît 2,5 V, adică, 1 logic. Astfel, combinațiile binare 
posibile pentru circuit sînt cele reprezentate în tabelul 22.4 (presupunîinā 
numai două intrări). Variabila logică de ieşire în această poartă cu tranzistor 
este complementul ieșirii corespunzătoare a porţii SAU cu diode, fig. 6.9 a. 
Astfel, noi denumim poarta din fig. 22.5 o poartă SAU—NU pentru æ 
indica că şi complementarea, și funcţia de poartă SAU sînt implicate 
(vezi problema P. 22.1) 

A Deși tranzistorul din circuitul din fig. 22.5 este esenţial un inversor- 
şi realizează astfel o anumită funcție logică, rolul lui principal este stan- 
dardizarea semnalului. Se observă că curentul de bază al tranzistorului 
variază într-un domeniu de aproape 3 la 1, după cum una, două sau trei 
din variabilele de intrare sînt în starea 1. Totuşi, tranzistorul este saturat 
pentru toate aceste condiţii, astfel încît, tensiunea, de ieșire vọ este practic 
independentă de curentul de bază. 
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22.2.3. Condiţii asupra stărilor statice + 


Tensiunea de ieşire a unui comutator simplu cu tranzistor va fi rezo- 
nabil de bine cuantizată numai dacă tranzistorul este comandat între 
blocare şi saturație. Parametrii de curent, domeniile de amplitudine a 
semnalului de intrare şi sarcina care este comandată de circuit trebuie alese 
astfel încît în condiţii statice starea de conducție se referă la regiunea de 
saturație şi starea de blocare corespunde regiunii de blocare. 

Baturaţia. Saturaţia tranzistorului se produce, așa cum am văzut 
în paragraful 22.2.1, dacă: 


ete, 


g 
Br 


l> (22.8) 


“Există câteva motive pentru care curentul static de bază trebuie să fie 
mai mare decît valoarea minimă a lui [Ie (sat) / 8p|. În primul rînd, 
tranzistoarele de un tip particular au un domeniu destul de mare de valori 
pentru fp. Multe tipuri de tranzistoare prezintă o dispersie de 2 la 1 & lui 
r într-un punct de funcţionare particular, iar dispersii de 10 la 1 nu sînt 
de loc neobişnuite. Evident, un circuit care trebuie să lucreze corect, cu 
orice tranzistor de un anumit tip, trebuie să fie proiectat astfel încît să se 
furnizeze un curent de bază corespunzător pentru tranzistoarele care au 
valoarea minimă specificată pentru Bp. În concluzie, tranzistoarele care au 
valori mai mari pentru 6, vor avea o comandă în bază mai mult decit 
suficientă, à 

În al doilea rînd, curentul de colector din starea de condiție depinde 
«de sarcina pe care o comandă circuitul și această sarcină nu este în gene- 
ral constantă. Întrucît ecuația (22.8) trebuie să fie satisfăcută pentru va- 
Toarea cea mai mare posibilă alui |I, (sat) |, curentul de bază va fi mai 
mult decît suficient pentru acele condiții de haeru în care curentul de co- 
lector este mai mic decît valoarea maximă. 

În al treilea rînd, toleranțele obişnuite ale valorilor componentelor și 
-ale tensiunilor de alimentare produc variații în comanda pe bază și în cu- 
rentul de sarcină. Proiectantul de circuit trebuie să se asigure că curentul 
de bază este suficient pentru funcționarea în regiunea de saturație, chiar 
<u combinaţia cea mai defavorabilă a valorilor componentelor și sursei de 
alimentare. Astfel, curentul de bază va fi mai mult decit; suficient în majo- 
ritatea condiţiilor. 

Una din metodele prin care proiectantul de circuite se asigură că circ! 
itul va fi în starea corectă în ciuda dispersiilor tranzistorului, variațiilor 
sarcinii şi comenzii, și toleranțelor componentelor şi sursei de alimentare, 
este denumită proiectare în cazul cel mai defavorabil. Ea implică determi- 
narea combinației celei mai dezavantajoase posibile a parametrilor circu- 
îtului și dispozitivului, în condiţiile de mediu cele mai defavorabile și 
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speciticind circuitul astfel încît să funcţioneze corect chiar în acest caz foarte 
defavorabil. O asemenea filozofie de proiectare este foarte conservatoare, 
întrucît cazul cel mai defavorabil poate fi un eveniment improbabil de 
întâlnit, 

Totuși, proiectarea în condiţiile cele mai defavorabile garantează per- 
iormanța corectă a circuitului în toate condiţiile în afară de defectarea 
unei componente (vezi problemele P. 22.2 pînă la P. 22.4) 

Blocarea. Starea de blocare a unui comutator cu tranzistor cores- 
punde la funcţionarea în regiunea de blocare cu ambele joncţiuni polari- 
zate invers, Curenţii de saturație Ips și Los sînt atit de mici în majoritatea 
tranzistoarelor cu siliciu, încît curentul de colector al unui comutator 
în stare de deschidere este substanţial independent de tensiunea de pola- 
vizare a joncțiunii de emitor pentru tensiuni ale joneţiunilor mai mici decît 
citeva, zecimi de volt, în sens direct. Acest lucru este ilustrat în fig. 22.6, 
care reprezintă Io funcţie de Vyp pentru uh tranzistor npn de comutație 
cu siliciu. Un circuit de comutație care foloseşte acest; tranzistor și are un 
curent de colector, în starea de conducție, de cîţiva miliamperi, este efectiv 
în stare de blocare, dacă tensiunea emitor-bază este mai mică decit circa 


Iu 


1700 7= 150% 


meu NE L 1 J gaai 
-g4 -03 -02 -GI 0| 07 02 03 04 We 
(invers) (Direct) 


Fig. 22.6 Dependenţa curentului de colector de tensiunea bază- 
emitor într-un tranzistor npn cu siliciu la 150°C. 


0,3 V. Sub această tensiune, care este denumită tensiune de prag bază- 
emitor V ser, injecţia de purtători minoritari în bază prin joncțiunea de emi- 
tor are un efect nesemnificativ asupra curentului de colector. Tensiunile 
de prag sint mai mici în tranzistoarele cu germaniu (circa 0,1 V la tempera- 
tura, camerei), pentru că curenţii de saturație sînt mai mari. Tensiunea de 
prag reflectă dependența exponențială a temperaturii de curenţii de sa- 


turație și astfel are un coeficient; de temperatură de —2 pînă la —3 my 
şi pentru siliciu, și pentru germaniu (vezi paragraful 4.3.3.) 

În proiectarea unui circuit de comutație cu tranzistor, starea statică 
de blocare trebuie să fie examinată în condiţiile cele mai defavorabile 
pentru a asigura o funcţionare satisfăcătoare (vezi problemele P. 2 
pînă la P. 22.4). De obicei, aceasta implică considerarea celei mai ridicat 
temperaturi de mediu, pentru care curenții de saturație cu valorile lor 
maxime şi tensiunile de prag au valorile lor minime. 
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După ce am explorat proprietățile statice ale tranzistorului inversor 
vom examina detaliat dinamica circuitului. În aplicaţiile numerice nu numai 
că dorim tensiuni cuantizate în două nivele discrete, corespunzător la 
două stări distincte ale tranzistorului, dar de asemenea dorim ca circuitul 
să treacă dintr-o stare în alta cu viteza cea mai mare posibilă. Pentru a 
comuta un tranzistor din starea de blocare în starea de conducție, trebuie 
să-i furnizăm sarcină în regiunea bazei. Această sarcină este necesară, 
pentru a schimba sarcinile regiunilor de sarcină spaţială în stare de blocare 
şi pentru a stabili o sarcină în exces suficientă în regiunea bazei pentru & 
menţine curentul de colector în stare de conducție. Invers, pentru a bloca 
un tranzistor, trebuie să evacuăm toată sarcina in exces din regiunea ba- 
zei şi trebuie, în plus, să schimbăm sarcinile regiunilor de sarcină spaţială, 
astfel încît să poată suporta tensiunile joncţiunilor cerute de circuit cu 
tranzistorul blocat. Intervalele de timp necesare pentru a deplasa aceste 
sarcini în interiorul sau în afara tranzistorului sînt de o importanță 
primordială în proiectarea de circuite digitale, pentru că ele determină 
viteza maximă la care circuitul de comutare, deci întregul sistem numeric, 
poate să lucreze. 

Evident, problema comutării între stări implică funcționarea tranzis- 
torului în mod neliniar, Astfel, trebuie să reprezentăm tranzistorul prin 
modelul dinamic de semnal mare, care este modelul cu control prin sarcină, 
dezvoltat în capitolul 21. Pentru a fi practici considerăm un tranzistor 
npn difuzat cu siliciu în același circuit inversor care a fost discutat in 
paragraful 22.2. Evident, analiza unui circuit pnp nu introduce diferențe 
fundamentale. 

Circuitul nostru inversor este repetat în fig. 22.7, împreună cu forma 
de undă a impulsului de comandă a intrării. Pentru un astfel de circuit, 
de obicei sintem interesaţi în rezolvarea, ecuaţiilor pentru îg(?), v,(t), sau 
a diferiților timpi de tranziţie. Cu un impuls de comandă în tensiune 
ca cel din fig. 22.7, curentul de bază va depinde, în general, de tensiunile 
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joncţiunilor, care depind în mod neliniar de componentele directe și inverse 
dle pi de bază care, la rîndul ei, depinde de istoria curentului de bază. 
Această situație generală poate fi descrisă în termenii unui set de ecuații 


10107 


Pa 
Ens 


Fig. 22.7 Inversorul cu tranzistor. 


diferenţiale neliniare simultane. Practic, descriem circuitul exterior af 
tranzistoriului din fig. 22.7 prin relațiile: 


0, + ai Ra (22.9) 
10 — vo = iç Rz (22.10) 
Vo = von — Ves- (22.11) 


Descriem tranzistorul prin relațiile mođelului cu control prin sarcină 
dezvoltat; în paragraful 21.3.5. Pentru că trebuie să ne referim la aceste 
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ecuații de mai multe ori în acest paragraf ele sint repetate mai jos. Relațiile 
de bază ale modelului cu control prin sarcină pentru acest tranzistor sînt : 


x Q a i z 
in =- e (e H dn aro Haro) (22120) 
zs. 
e 1 d 
în = E aa (+ J-i (dr + ro) (22.12 b) 
Tp Te Tae dt 


Componentele sarcinii din bază g; și ga sînt legate de tensiunile joncțiunilor 
prin expresiile : 


— argBikT 


dp = Qro (e —1) (22.13 a) 
de= Qro (e 1) (22.13 b) 
ande : 
Qro = ap Las 7p (22.14. a) 
Qro = ca Ies =r (22.14 b) 


Pentru că acest tranzistor este un dispozitiv cu jonețiuni dopate neuniform 
sarcinile regiunilor de sarcină spaţială sînt legate de tensiunile joneţiunilo 
prin expresiile : 


drs = Ks [K — (pots) ] ~ (22.15a) 
dro = Ko [H — (Po + dop] 


Avem nouă ecuații şi nouă necunoscute (trei tensiuni, doi curenți și patru 
sarcini). Astfel, ecuațiile pot fi rezolvate, dar ìn practică numai pe un cal- 
culator numeric. O soluție completă generată pe calculator! este arăt: 
în fig. 22.8, pentru un tranzistor cu joncțiuni difuzate cu siliciu, en urmă 
torii parametri : 


Tp = 0,4 ns Tr = 10 ns 
B= 75 fa =7 
K; = Ko = 5 pF (V) °° 
o = 0,9 V 


ro = 1X10% p0 = 1xX10-20 
Qro = 2,5 X107? pO. 


7 Detaliile acestei soluții, care nu sint evidente in acest moment, se dau în para- 
graful 22.6. 
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Din fig. 22.8 b se observă că sînt necesare mai mult de 40 ns pentru ca 
tranzistorul să intre în saturație și circa 300 ns pentru a bloca tranzistorul, 
care era inițial saturat. De fapt, nu se observă absolut nici o schimbare în 
tensiunile sau curenții terminali în primele 75 ns după ce impulsul de ten- 
siune de intrare devine nul! Aceste întîrzieri sînt de o deosebită impor- 


== 
| wo 260 s00" tioo Tio — |“ 2000 
-2 „E K & 
z Timp,ns 
a 


b 
Fig, 22.8 a,b 
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tanță in proiectarea circuitelor numerice, pentru că ele reprezintă limita 
fundamentală a vitezei de lucru a unui echipament numeric. 

Din păcate, soluția pe calculator reprezentată în fig 22.8 furnizează 
date puține legate de modul în care s-ar putea reduce aceste întîrzieri 
nedorite dintr-o stare în alta. Pentru a lărgi această cunoaştere trebuje să 
dezvoltăm metode aproximative de analiză care să pună în evidență 
clar sursele de timpi de întirziere. Din nou vom sacrifica precizia în avan- 
tajul simplităţii, pentru că performanța unei proiectări definitive poate fi 
totdeauna verificată în detaliu pe calculator. 


KA 
8 
ge 
3 
aka 
7 
2 sd 
2 1 “II y n 
AB [7700 | 1200 
% Ka & 
inp, as : 
(0 
A P E AOP AEE ED 
3001000 7700 NIZ 
4 Zinp, as S e 


d 


22.8 Soluţia generată pe calculator pentru tensiunile, curenții 
inversorului din fig. 22.7 : 
a = curenti; b = tensioni; e — sarcina din bază; d — sarcinile regiunilor de sarcină spațial. 


şi sarcinile 
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Este de observat mai întîi că în comutarea din blocare în saturație și 
înapoi în blocare, tranzistorul își va schimba starea de patru ori. Pentru a 
simplifica relaţiile matematice, revenim la analiza stare cu stare, care 
reprezintă tranzistorul în fiecare stare printr-unul din modelele simple 
cu control prin sarcină într-un domeniu limitat, dezvoltate în paragrasul 
21.4. Vom lua împreună soluţiile pentru a forma soluţia tranzitorie în- 
treagă. 

Pentru a simplifica notația, am definit în fig. 22. 8 a și c momentele 
comutării în termeni de forme deundă ale curenților şi sarcinilor. Toate ten- 
siunile, curenții și sarcinile vor fi desemnate funcţie de aceşti timpi. 
Formele deundă detaliate pentru iç și gz în fiecare regiune vor fi discutate 
în subparagrafele următoare. 


22.3.1. Tranziţiile prin regiunea de blocare 
Din fig. 22.7 vedem că la începutul tranziţiei, şi tz Și Zoz Sint pozitive, 

Specific : 
ves (to) = — v; (t) =2 V 


tes (to) = Voc —or (t) = 12 V 


(22.16) 


(22.17) 


Astfel, tranzistorul iese din regiunea de blocare și noi putem modela 
circuitul folosind modelul simplu cu control prin sarcină pentru regiunea 
de blocare, reprezentat în fig. 22.9 a. Lat=t, curentul âe bază i, devine 
pozitiv, corespunzător circulaţiei gclurilor majoritare în baza de tip p. 
Din fig. 22.9 a este clar că datorită acestui curent de bază, se va adăuga o 
sarcină pozitivă sarcinilor regiunilor de sarcină spaţială qyz și gpo și tranzis- 
torul va traversa regiunea de blocare. Tranzistorul rămine în starea de 
blocare pînă cînd dioda de emitor devine suficient de polarizată direct 
pentru a aduce tranzistorul în regiunea activă, adică pînă cînd vp = 
=3— 0,3 V, pentru acest dispozitiv cu siliciu. Pe baza acestei discuţii ta- 
tive inițiale, se pot face schițe aproximative ale tensiunii, curentului gi for- 
melor de undă care interesează în timpul intervalului de blocare. Aceste 
curbe se reprezintă în fig. 22.9 b — g. Evident, ele nu transmit o infor- 
mație detaliată asupra formelor de undă. Mai degrabă ne ajută să ţinem 
minte intervalele de timp şi polaritățile variabilelor în chestiune. 

Ecuațiile corespunzătoare pentru tranzistor în regiunea de blocare 
sînt, din paragraful 21.4.2. 


a 
E (drz + aro) (22.18 a) 


— dom, 
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Fig. 22.9. Schițe aproximative ale tranziției prin regiunea de blocare.Tranzistorul i 
regiunea activă la {= f, Pentru [j<(<4, sarcina în exces din regiunea bazei este aprox 
zero: 


a — circuitu) echivalent pentru regiunea de blocare: b -- tensiunea de intrare: c — curentul de bază: d — tensiunea. 
emitor-beză ; e — sarcina regiunii de sarcină spaţială de la jonctiunea emitorulai: /— tensiunea colector-bază è 
2 — sarcina regiunii de sarcină spaţială de la jonctiunea colectoralui. 
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Dacă putem estima iz (?) în timpul intervalului de tăiere, putem întegra 
ecuaţia (22.18 a) şi determina soluția în intervalul de timp necesar ca 
joncțiunea emitor-bază să devină polarizată direct. Integrarea ecuaţiei 
(22.18a) dă: 

h 

| în (t) dt =(aez (în) — gre (to)] + [gro (în) — gre (to)] (22.19) 

to 
unde, așa cum s-a stabilit mai sus, notația grp (t) indică sarcina, vegiunii de 
sarcină spaţială la t=t,. Cele patru valori ale sarcinii din ecuațiile (22.19) 
pot fi deja calculate astfel încît dacă putem estima ip, expresia poate fi 
rezolvată pentru intervalul de timp tı —toọ de obicei denumit timpul de 
întârziere ta. 


L -50 


Fig. 22,10. Sarcina regiunii de sarcină spațială funcție de tensiune pentruo joncțiune 
dopată neuniform cu K = 1. 


Putem găsi grz (to) Și gro (to) din ecuațiile (22.15), folosind valorile tensiunilor 
specificate în ecuațiile (22.16) și (22.17) Pentru a facilita aceasta și calcu- 
lele următoare, noi reprezentăm în fig. 22.10 o curbă normalizată [K= 
= 1pF (V)™?] a lui qp funcție de tensiunea obținută, folosind ecuaţia 


i iată 
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(22.15). Reamintind că K; = Ko = 5 pF (V):, pentru acest tranzistor, 
obţinem : pi 


avs (lo) = — 5,5 pC 
dro (to) = — 22,9 pO. 
În t, sfirşitul intervalului de blocare, punctul de funcționare trece din 
regiunea de blocare în regiunea activă. Pentru un tranzistor cu siliciu, 
tensiunile joncțiunilor în acest punct vor fi aproximativ : 


tss = — 0,3 V 


Cen = Veo — 0,3 = 9,7 V 


(neglijind orice curent de colector în R,). Trebuie observat că tip şi top se 
schimbă cu aceeaşi cantitate între t și t. Sarcinile gpp(t) şi dec(t,) pot fi 
determinate acum din ecuaţiile (22.15) sau fig. 22.10: 


dralh) = + 1,1 pC 

dre(h) = — 19.2 pC. 
Adesea putem face o bună estimare alui îz(î) cînd tsp nu variază prea 
mult comparativ cu v;. În exemplul de față vrs variază numai cu 2 V, ìn 


timp ce v; variază cu 10 V. Astfel, curentul de bază, care va urmări 
imediat aplicarea treptei de tensiune de intrare, va fi: 


. Vr + tr 1042 
isli) = tfr = = 19 mA 
al) Ra 10 : 
şi curentul final de bază va fi: 
hti) = LS = 0,97 mA. 


10 


În concluzie, estimăm un curent mediu de bază de circa 1,1 mA în timpul 
intervalului de blocare și ecuația (22.19) devine : 


fan dt = (1.1 + 5,5) + (—19,22-22,9) = 10,3 pC. 
v 


2i — e, 587 
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Rezolvind pentru timpul de întîrziere t, obținem : 


Această valoare se poate compara favorabil cu valoarea de 10 ns obținută 
în rezolvarea problemei pe calculator (vezi fig. 22.8). (Vezi de asemenea 
demonstrațiile experimentale de curs din paragraful 22.7). 

Curentul de colector este în realitate uşor negativ pe durata timpului 
de întârziere, deoarece purtătorii majoritari trebuie furnizaţi jumătăţii din 
colector a regiunii de sarcină spaţială [vezi ecuaţia (22.18 b)]. Divizarea 
curentului de bază între colector şi emitor este determinată de vitezele 
relative de variaţie ale lui gyc și gre. Totuşi, în timpul acestui interval 
curentul de colector este de obicei neglijabil comparativ cu curentul de 
colector în stare de conducţie. 


2. 'Tranziţiile prin regiunea aelică 


Cînd joncțiunea de emitor devine polarizată invers, tranzistorul intră 
în regiunea activă. Deci, noi trebuie să schimbăm modelul de circuit, 
alegîndu-l pe cel reprezentat în fig. 22.11 a, Cu emitorul polarizat direct, 
începe să se acumuleze sarcină în exces qr în bază și circulă un curent de 
colector substanţial. Curentul de colector creşte pînă la momentul tə, 
cînd atinge valoarea de saturație definită de parametrii circuitului ex- 
terior. Astfel, din fig. 22.1 a: 


(22.20) 


Isat) = Te = 10 ma. 
èr 


îclte 


În regiunea activă vgs creşte rapid de la —0,3 la —0,6 V, apoi se fixează, 
la circa, —0,6 sau —0,7 V. Astfel curentul de bază va fi de aproximativ 
0,94 nA. În fig. 22.11 sînt reprezentate schițele aproximative ale formelor 
de undă corespunzătoare. 

Dacă neglijem termenul dg,g/dt din ecuaţia curentului de colector, co- 
respunzător cu discuția din paragraful 21.4, ecuaţiile modelului cu control 
prin sarcină în regiunea activă devin: 


, a 

is = A 4E (ae + grs + aro) (22.212) 
za dt 

izt. (22.21 b) 
Tp 
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Timpul necesar pentru a traversa regiunea activă se poate găsi prin inte- 
grarea ecuaţiei (22.21 a) : 


$- 1 qi 
{ în dt = Agr + Agre + Agre + — ÎN gråt 22.22) 
edi dr aere 


da 


Vartaţia sarcinii stocate Recombinarea sercin'i 


Pentru că feste 75: 


ri Iei > le (sai (22.23) 
astfel încît tranzistorul va fi eventual comandat adine în saturație. Astfel, 
noi sintem asiguraţi de traversarea rapidă a regiunii active şi putem neglija 
termenul corespunzător recombinării în ecuaţia (22.22). Pe această bază 
ecuaţia poate fi rezolvată pentru timpul de creştere t, care este intervalul 
de timp între momentul particular cînd joncţiunea de emitor devine pola- 
rizată direct şi momentul cînd tranzistorul intră în saturație. Reamintim 
din caleuleie pentru regiunea de blocare că gp(t)=0, grg(h) = 1,1 pO și 
dro(h) = — 19,2 pC. La t, cînd tranzistorul este la limita de satu) 
tss= — 0,7 V și vos va fi aproximativ — 0,3 V; deci din fig. 
arr(i2) = 2,7 PO Și grelt) = + 1,1 pC. Găsim q;(t,) din ecuaţiile (22.2 
şi (22.20) : : 


dell) = Io (sal) sr = 
=10 x 0,4 = 4 pC. 
Aceste rezultate sînt sintetizate în tabelul 22.5 
Aşa cum s-a observat mai sus, în regiunea activă î,(?) este aproape constant 
şi egal cu 0,94 mA. Astfel, ecuaţia (22.22) se reduce la : 
0,94 (t—i,) = 4 + 1,6 + 20,3 


sau timpul de creştere este : 


Valoarea corespunzătoare obținută pe calculator este, din fig. 22.8: 


t, = 31 ns. 
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Fig. 22.11. Schițe aproximative pentru tranziția prin regiunea activă. Tranzistorul intră 

în regiunea de saturație la ( = f}. Pentru fj<(<4, componenta inversă a sarcinii în exces în 
regiunea bazei este aproximativ zero : 

itul echivalent pentru regiunea activă: b — tensiunea de intrare, c — curentul do bază, "d — tensimea 


i, € sarcina regiunii de mareist, spatial Ja. Jonctiunea emiloruloh, 7 — tenslunea aotector beat, 9 = 
na de ss aS directă a sarcinii de bazå. i — 


ke 

emiter-i 

sarcina reziun i de sarciză spaţială Ja joncțiunea colectoralui. A — componenta 
curentul de colector. 
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Noi ne aşteptăm ca soluția aproximată să producă un timp de creștere mai 
mic decit cel dat de soluția pe calculator pentru că recombinarea, pe care 
o neglijăm, va face tranziţia mai lentă. O parte din curentul de bază tre- 
baie să fie folosit pentru a alimenta această recombinare, reducînd curentul 
disponibil pentru încărcarea, capacităților [vezi ecuaţia (22.21 a)]. 


Tabelul 22.5 


Sarcina în picocoulombi pentru circuitul din fig. 22.7 


imnul epy Ayy po Arpo op dap 
b -55 —22,9 

+6,6 +3,7 
4 11 —19,2 0 

+6,1 +20,3 + 
[A 2,7 +1 4 


Putem estima recombinarea presupunind o creştere liniară! a lui gp cu 
timpul, între 4, și î,. Pe această bază pierderea de sarcină prin! recombinare 
este: 


loa) (e) 


care are un efect de 7% asupra calculelor noastre aproximative, 


22, 


. Regiunea de saturație 


Pentru că curentul de bază este mai mare decît cel necesar să comande 
tranzistorul în saturație, așa cum am găsit în paragraful 22.3.2, sarcina 
în exces în bază, qa = qr + qp, continuă să crească un interval de timp 
anumit după timpul t, (cînd tranzistorul intră în saturație). Specific, 
d» Și de acumulate pînă cînd se atinge viteza netă de recombinare sînt; 
aproape egale cu curentul de bază. În acest timp, toate variabilele externe, 
înv os Ogg ȘI dop sînt aproape constante. Totuși, formele de undă exacte ale 
variabilelor interne gp și ga nu sînt prea importante. Dar noi trebuie să 
cunoaștem suma gp + qr la t}, momentul dispariției impulsului de intrare, 
pentru că aceasta influențează direct timpul de comutare inversă a curen- 
tului. așa cum vom vedea în paragraful următor. 
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Pentru că tensiunile joncţiunilor sînt virtual constante, grg Și rç nu se 
schimbă şi deci pot fi omise din model. Astfel, putem forma modelul de 
circuit pentru regiunea de saturație, reprezentat în fig. 22.12. 


Fig. 22.12. Circuitul echivalent al inversorului folosind 
modelul cu control prin sarcină în regiunea de saturație 
pentru tranzistor. , 


Poate cel mai simplu mod de a determina sarcina totală stocată 
qr + da la momentul t; este de a calcula, sarcina de saturație gs :olosind 
ecuaţia (21.51): 

Zo(sat d 
Lesat) _ dgs 

Br dt Ts 

Reamintim din ecuația (21.49 b) că constanta de timp de saturație este : 


în — (22.25) 


z, = Tar (Êr + 1) + Ton Br i 
Br + ortl 


= SUE) + (T0178). L cs ns, 


1715+741 


Pentra că impulsul de tensiune de intrare are durata de 1 us și suma 
timpilor de întîrziere şi de creștere este de numai 35,2 ns, este timp sufi- 
cient ca tranzistorul să ajungă în starea staționară de saturație (5+;< 1000— 
—la — t,). Deci qs(t,) este sarcina staționară qs din ecuaţia (22.25). 


ds(%3) = gs (starea staţionară) = 


= (66) (o9: z 3) = 53,5 p0- 


75 
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Deci sarcina în bază la momentul t, este: 
Inla) = gr + gr = gs + qro = 53;5+4=58,5 pO. 
Aceste calcule sînt confirmate de calculele făcute pe calculator și reprezen- 


tate în fig. 22.8, care arată că tranzițiile lui gp și qg s-au terminat substanțial 
în 350 ns, cu o sarcină'finală în bază de q(t) = 6,3+50,9 = 57,2 pC. 


22.3.4. Întirzierea de stocare 


În starea staționară de conductie, tranzistorul comutator are un curent 
de bază constant Ip şi un curent de colector constant Io (sal). Trarziția 
în starea de blocare este inițiată prin inversarea curentului de bază astfel 
încit purtătorii în exces sînt evacuaţi din bază, și prin terminalul de bază, 
și prin recombinare. 

Tranziţia inversă poate fi divizată convenabil în trei intervale, aşa 
cum s-a indicat prin formele de undă aproximative, schițate în fig. 22.13. 

1. Pentru că în acest exemplu starea de conducţie corespunde regiu 
de saturație, există un interval de timp în care purtătorii în exces sînt, 
evacuaţi din bază, deşi nu există nici o schimbare a curentului de colector. 
Acest interval se termină cînd g, (şi qs) devin egale cu zero, moment în 
care joncțiunea de colector iese din polarizare directă și tranzistorul iese 
din regiunea de saturație şi intră în regiunea activă. Vom nota, cu t;a du- 
vata acestui interval de întîrziere de stocare. Variațiile sarcinilor din regiunile 
de sarcină spațială sînt, desigur, neglijabile în timpul acestui interval, 
pentru că tensiunile terminale sînt aproape constante. 

2. Evacuarea permanentă a sarcinii în exces din bază face ca iç să scadă 
în amplitudine pe măsură ce tranzistorul traversează regiunea activă. 
Intervalul de timp corespunzător, care se termină cînd tranzistorul intră 
în regiunea de blocare se numește timp de cădere t,. 

3. Curentul de bază de blocare continuă să evacueze purtătorii majori- 
tari din straturile de sarcină spațială gi astfel să crească mărimile sarcinilor 
regiunilor de sarcină spațială Qro Și gry. Starea staţionară este atinsă cînd 
tensiunile joncțiunilor ating valorile statice care corespund stării de blocare. 
Curentul de bază de blocare nu poate fi, desigur, menţinut; în regiunea de 
blocare. Deci, curentul de bază trebuie să cadă la zero cînd tranziția este 
terminată, 

În evaluarea întârzierii de stocare, este desigur posibil să se lucreze în 
termeni de componente directe şi inverse ale sarcinii din bază şi să se 
determine timpul necesar pentru a reduce gp la zero. Totuși, din non este 
în general mai convenabil să se lucreze în termeni de gs şi 7g. Timpul de 
întârziere de stocare t, este obţinut prin rezolvarea ecuaţiei (22.25) pentru 
g(t), eu condiţia inițială ge(t,) = 53,5 pC și calculindu-se momentul de 
timp la care g(t) devine z 


Weo=10V 
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Fig, 22.13. Schiţele aproximative care arată tranziția din conducţie în blocare. Cind curentul 
de bază se inversează la ( = fs, qg începe să scadă, 'Tranzistorul intră în regiunea activă la 
t = 4 şi în regiunea de blocare la t = 4: 
a — cireultal; b — sursa de tensiune; e — curentul de bază: d — sarcina directă ; e — sarcină inversă: f — curentul 
de colector. 
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Întrucit, începind din tz, v, este negativ, curentul de bază îşi sckimbă 
brusc semnul în (4. Din fig. 22.12 este evident că vyp rămîne fixat la apro- 
ximativ --0,6 V, atita timp cât qp este pozitiv. Astfel : 


* dp 206: 0,90 4. 


10 


-- 0,26 -Z2 =% 4 (22.27) 
7: 


Se observă că qs este evacuat și prin curentul de bază negativ, și prin 
recombinare (vezi problema P. 22.5). Astfel, aplicînd un semnal v, 
negativ în timpul blocării, va fi micşorat apreciabil timpul de blocare :, 
Curentul de bază negativ din timpul comutării inverse este totdeauna 
denumit supracomandă la blocare. Din ecuaţie, vedem că qs(t) este o expo- 
nenţială negativă, așa cum se arată în fig. 22.14, cu o valoare finală (nici- 
odată atinsă pentru că tranzistorul își schimbă starea) de : 


inn = — (028 Ji z) (66) = — 26 po. 
75 


Ze 


53pi 


Fig. 22.14. Scăderea lui gg, care arată timpul 
de intirziere de stocare fsg. 


—z6p(l 


Așa cum se observă din fig. 22.14, putem găsi timpul de întîrziere de sto- 
care prin rezolvarea pentru ta, a ecuaţiei : 


26 = (53,5 -+ 26) e”taales 


1 Acest efect poate fi arătat prin demonstrațiile experimentale de curs discutate în 
paregraful 22.7. 
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Deci timpul de întiziere de stocare este: 


Din fig. 22.8, timpul de întîrziere de stocare corespunzător soluţiei pe 
calculator este 76 ns, ceea ce concordă perfect cu soluția noastră aproxima- 
tivă. 

Trebuie să fie clar din calculul precedent şi în particular din fig. 22.14, 
că reducerea lui q (t) va reduce timpul de întârziere de stocare. Putem reduce 
gs(ts), reducînd amplitudinea, impulsului de intrare, astfel încit tranzistorul 
nu este comandat prea adine în saturație, dar atunci va creşte timpul de 
comutare directă. De asemenea, reamintim din paragraful 22.2.3 că su- 
pracomanda, este necesară pentru a asigura saturaţia în orice condiţii de 
curent și de mediu. 

Timpul de întirziere de stocare poate fi de asemenea, redus prin creş- 
terea supracomenzii la comutarea inversă. Totuși, cînd această supraco- 
mandă este produsă printr-un impuls de intrare cu palier negativ de cîțiva 
volţi, aşa cum este în cazul de față (vezi fig. 22.7), timpul de întârziere 
i. iniţial crește, pentru că trebuie furnizată o sarcină mai mare dresi gro 
regiunilor de sarcină spațială, înainte ca tranzistorul să intre în regiunea 
activă. (O metodă mai bună de furnizare a supracomenzii este discutată 
în paragraful 22.4). Aceste metode de reducere a timpului de întîrziere la 
stocare şi interacțiunile care rezultă cu alți timpi de comutație, pot fi 
arătate în modul cel mai direct prin demonstraţia experimentală discutată, 
în paragraful 22.7. 


22.3.5. Timpul de cădere 


Evaluarea timpului de cădere este în întregime analogă cu analiza 
timpului de creştere din paragraful 22.3.2. Dacă există supracomandă su- 
ficientă la comutarea inversă, noi putem neglija frecvent componenta de 
recombinare a curentului de bază. Pe această bază se poate găsi timpul 
de cădere t, din expresia : 


Ç iat at art) — gelt] + Carti) — are 091 + 


+ [arc(ts) — Irolt) 


unde t, este momentul intrării în regiunea activă şi t, este timpul cînd 
dp cade la zero. Se poate arăta că A, pe durata timpului de cădere va avea 


| 
| 
| 
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aceeași mărime cu A, pe durata, timpului de creștere. Astfel, ecuația inte- 
grală se reduce la: A 


t 
|; (0,20) dt = — 25,9 


şi timpul de cădere t, este: 


i 
t =t — t= — 99 me, 


Soluţia pe calculator indică că timpul de cădere este : 
t, = 154 — 76 = 78 ns. 


Neglijarea recombinării produce o eroare semnificativă (20%) aici, pentu 
că regiunea activă nu este traversată suficient de rapid {vezi problema 
P.22.6) Trebuie să observăm că recombinarea face ca tranzistorul să co- 
mute invers mai rapid decit au indicat calculele noastre aproximative 

Dacă tranziţia inversă este iniţiată simplu prin reducerea la zero 
curentului de bază, așa cum se întîmplă în unele circuite de comutație. 
sarcina de exces din bază scade lent prin recombinare. Timpul de cădere 
este atunci mult mai lung decît, valoarea calculată mai sus. (Vezi pro- 
blema P. 22.7). 


22.3.€. Revenirea în stare staționară 


Deşi curentul de colector şi componentele sarcinii din bază qp și de 
sint substanţial nule în ts, sfîrşitul timpului de cădere, circuitul nu este 
încă în stare staţionară. În plus, este necesar ca sarcinile regiuniior de 
sarcină spaţială să revină la valorile lor iniţiale. Timpul necesar ca ten- 
siunile inverse ale joncţiunilor să atingă valorile lor statice din starea. 
de blocare poate fi determinat prin calcularea variaţiei necesare a sarcinilor 
regiunilor de sarcină spaţială, aşa cum am făcut la evaluarea, timpului 
de întîrziere din paragraful 22.3.1. Astfel: 


j is dt = Agy = — 10,2 pC. (22.28) 
, 
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În timpul acestui interval, î nu va fi constant, dar va scădea lent de 
1a—0,26 mA la zero. Dacă presupunem arbitrar o scădere liniară, ecuaţia 
(22.28) devine: 


= (4 — ts) = — 10,2 po 


le — ls = 18,5 ns. 


Intervalul de timp corespunzător în soluțiile pe calculator este aproximativ 
100 ns. 


22,4. CONDENSATORUL DE ACCELERARE 


Acum, cînd avem o vedere de ansamblu asupra cauzelor întirzierilor 
la comutarea directă și inversă, să încercăm să modificăm circuitul inversor 
pentru a reduce aceste întirzieri. 

Aşa cum am văzut în paragraful precedent, o cauză principală de dis- 
torsiune a formei impulsului și a reducerii vitezei de comutare este sarcina 
suplimentară gs stocată în regiunea bazei în starea de conducţie. Această 
sarcină trebuie să fie evacuată sau prin recombinare, sau printr-o comandă 
inversă în bază, înainte ca tranzistorul să poată ieşi din saturație. Oscilo- 
grama din fig. 22.15 a unui răspuns tranzitoriu tipic al unui circuit 
inversor ilustrează acest fenomen. În acest; caz, pentru care curentul de 
bază static în starea de conducţie este considerabil mai mare decît valoarea 
minimă necesară pentru saturație, timpul de întîrziere de stocare este 
de aproximativ 40 ns. Timpul de cădere este de aproximativ 80 ns. Aceste 
efecte produc o distorsiune mare față de impulsul de intrare de 40 ns. 

Din paragraful 22.3.4 vedem că timpul de întirziere de stocare poate 
fi redus prin furnizarea unui curent invers de bază (supracomandă inversă) 
care evacuează purtătorii în exces din bază, crescând astfel viteza de scădere 
a lui qp (sau gs). În acest exemplu, supracomanda de comutare directă, 
a fost furnizată prin polarizarea impulsului de intrare ca în fig. 22.7. O 
metodă mai bună de a furniza supracomanda la comutarea inversă este 
de a conecta în paralel pe rezistența din bază un condensator de accelerare, 
aşa cum am discutat în paragraful 8.22 și cum s-a arătat în fig. 22.16. 
În starea, de conducție, tensiunea pe condensator este Is R, astfel încât 
capacitatea acumulează o sarcină I RO. Dacă 0 este ajustat astfel încît 
sarcina din condensator să fie egală sau mai mare decit sarcina în exces 
totală prin bază în starea de conducție, impulsul de curent care rezultă 
din descărearea lui C cînd impulsul de tensiune de intrare cade, evacuează 
foarte rapid sarcina în exces din bază, reducând astfel și întirzierea de 
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stocare şi timpul de cădere. Pentru experimentul ilustrat în fig. 22.16, 
timpul de întîrziere la stocare se reduce la cîteva nanosecunde, iar timpul 
de cădere la circa 20 ns. i 
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Fig. 22.15. Timpul de intirziere de stocare într-un circuit de comu- 
tație cu tranzistorul saturat : 
a ~ circuitul; b — formele de undă de intrare și Ieşire. 


Condensatorul de accelerare furnizează de asemenea un impuls de 
curent de comandă în conducţie cînd tranzistorul este comutat direct, 
veducind astfel timpul de întirziere şi timpul de creştere. Acest ultim 
efect; a fost de asemenea discutat în paragraful 8.2.2. id 

Formele de undă din fig. 22.16 și discuţia referitoare la ele se bazează 
pe ipotezele că impulsul de intrare are timpi de creştere și de cădere care 
sînt neglijabili de mici comparativ cu timpii de răspuns ai tranzistorului 
și că generatorul de impuls poate furniza un impuls de curent asociat 
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cu componentele în impuls ale comenzii pe bază. Nici una din aceste 
condiţii nu este satisfăcută de multe circuite de comutare practice, în 
particular cînd tranzistorul studiat este comandat de alt tranzistor. În 
asemenea cazuri, impulsurile de comandă au timpi de creștere și de cădere 
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Fig. 22.16. Reducerea timpului de intirziere de stocare cu ajutorul unui condersator de 
accelerare. Se observă că timpul total de comutare invers ă fọjy, este mult mai mic cu conden- 
sator de accelerare: 
a — circuitul; d — formele de undă de intrare și ieșire. 


care sînt comparabili cu timpul de răspuns al tranzistorului comandat; şi 
impulsurile de curent de comandă sînt limitate de circuit. Aceste subiecte 
vor fi discutate în capitolul 23. 
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22.5. DETERMINAREA PARAMETRILOR. MODELULUI 
CU CONTROL PRIN SARCINĂ 


Sîntem acum în situația de a discuta metodele de determinare a opt 
parametri de control prin sarcină Tp, Te; Ter, <r: Oros Qno Ea Și Ko şi prin 
măsurări directe, şi prin calculepe baza informaţiilor furnizate de foile de 
catalog ale fabricanţilor. Pentru că modelul comenzii prin sarcină este 
prin definiţie un model de semnal mare aplicabil din blocare în saturație, 
parametrii modelului se presupun constanți în tot domeniul de funcţionare 
şi independenți de tensiune şi curent. 


22.5.1. Determinarea parametrilor prin măsurare directă 


Așa cum s-a subliniat în capitolul 12, există multe metode de măsură 
a unui parametru oarecare al unui tranzistor dat, dar pentru simplitate 
şi precizie, măsurarea trebuie făcută astfel încât să includă un număr 
minim absolut de parametri, alţii decit cel dorit. Acest principiu este 
urmat cât; mai mult posibil în procedeele de măsură descrise mai jos. 
Măsurarea lui tpp Şi zp. Evident parametrii sînt asociaţi cu injecţia 
directă de sarcină în bază, astfel încît este rezonabil să determinăm acești 
parametrii prin funcţionarea, tranzistorului în regiunea activă directă. 
Ideea de bază pentru măsurarea lui <pp este conținută în paragraful 8.2.2. 
şi fig. 8.9. Acolo s-a arătat că dacă a fost inclus un condensator de accele- 
rare C în circuitul de comandă a bazei, aşa cum s-a indicat în fig. 22.17, 
se poate obţine o formă de undă dreptunghiulară pentru curentul de 
colector de răspuns prin ajustarea îngrijită a lui C şi R. Pentru a micșora 
influența lui qyp, comandăm tranzistorul în regiunea activă permanent 
(|Vaa| mai mare decit circa 0,4 V). Mai mult, noi lucrăm cu rezistențe 
de colector R, foarte mici (10 Q sau mai mici) pentru a micşora variațiile 
Mi voz, deci gyo. Pe această bază, ecuaţiile modelului cu control prin sarcină 
pentru un tranzistor npn se reduc la: 


ixt y de (22.29) 
ap Ai 
ix. (22.30) 
Tr 


Dacă variația în treaptă a lui vs este de cîțiva volți, orice mică variație 
a lui vzg poate fi neglijată. Variația în treaptă a curentului de bază este 
atunci : 


vs (final) — vs (i 
R 


fia) _ 


Aiz ~ 
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şi sarcina livrată de C în baza tranzistorului este : 
Q = CAV. (22.32) 


Se observă că simbolul A este folosit pentru a nota o schimbare a variabilei, 
adică valoarea finală minus valoarea inițială, dar în acest context nu 
ezistă nici o restricție asupra dimensiunii schimbării. În majoritatea cazuri- 
lor schimbările vor fi mari. Dacă R, și O sînt ajustate corespunzător, 
iç Și vop urmăresc nişte variaţii în treaptă ; altfel, aşa cum s-a indicat în 
figură, apar forme de undă de răspuns cu timpi de creștere şi desereștere 
finiţi. Din condiţia de a avea un răspuns ie în treaptă, ştim din ecuaţia, 
(22.30) că qp trebuie de asemenea să urmărească o variație în treaptă. 
Așa cum s-a subliniat în paragraful 8.2.2, capacitatea O injectează suficientă 
sarcină în bază la t = 0 pentru a determina, această treaptă a lui qr, iar 
rezistența R, furnizează o cantitate suficientă de curent de bază pentru 
a menţine această sarcină în regim staționar, în prezenţa recombinării. 
Astfel : 


CAV = Agp- (22.33) 


Din ecuația (22.29), variaţia în treaptă a curentului de bază este legată 


de Ag, prin: 


Ai a Ale. (2.34) 


Astfel din ecuațiile (22.31), (22.33) și (12.34) avem: 
ap = RO. (22.35) 


Concludem că pp poate fi găsit prin ajustarea lui R, și vg din fig. 22.17, 
astfel încît tranzistorul stă în regiunea activă în timpul tranziţiei, și prin 
ajustarea lui O pentru a obţine o tensiune de ieşire în treaptă. În aceste 
condiţii zp este egal cu produsul R, 0. 

Aşa cum s-a notat mai Sus, pentru ajustarea corectă a lui R, și 0, 
și tensiunea și curentul de colector trebuie să urmărească o schimbare 
în treaptă la t = 0. Variația treaptă a tensiunii de colector va fi: 


Avos = Aic Ry (22.36) 
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Astfel din ecuațiile (22.30), (22.36) şi (22.33) obținem o relație simplă. 
pentru determinarea lui tp: 


2 ei Bug At (22.37 
` Aeg 


c 


Fig. 22.17. Măsurarea lui spy $i ze: 
a — circuitul; b — cireuitul echivalent; e — forme de undi.. 
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Se observă că dacă avem un osciloscop cu un cap de probă de curent de 
sensibilitate și bandă suficiente, atunci R, din fig. 22.17 poate fi adus 
la zero şi curentul de colector măsurat direct. În acest caz, expresia pentru 
determinarea lui +, devine 


UA (22.38) 


Aceste metode de măsură necesită ajustarea rezistenței R, sau a 
capacităţii C. Pentru a obţine valoarea necesară a parametrului sarcinii, 
trebuie măsurate valorile rezistenţei și capacităţii fără ca elementele să 
fi fost calibrate în prealabil. Adeseori este mai convenabil să modificăm 
tehnica de măsură așa cum se arată în fig. 22.18. Acum pot fi folosite 
valorile fixate pentru R, şi 0, dar sînt necesare două generatoare de impul- 
suri sineronizate, Determinările parametrilor se reduc atunci la măsurarea 
lui v, şi v, cu osciloscopul. Cînd s-a făcut ajustarea pentru condiţii corecte 
de comandă în bază, avem, presupunind R > R: 


(22.39) 


(22.40) 


Fig. 22.18, Circuitul modificat pentru măsurarea lui tgp şi sp. 


În toată discuţia noastră, s-a presupus că este disponibil un generator 
«de impulsuri treaptă de tensiune, de impedanță internă nulă. Este impor- 
tant ca aceste caracteristici ale generatorului de comandă a bazei să fie 
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cît mai apropiate de cele cerute de tranzistorul testat. Cerinţele sînt urmă- 
toarele : i 

1. Timpul de creştere al generatorului de tensiune, trebuie să fie mic- 
comparativ cu pp ; preferabil, timpul de creştere nu trebuie să fie mai 
mult de o treime din acest parametru (reamintim că timpii de creștere ai: 
circuitelor care nu interacționează se adună pătratic). 

2. Rezistenţa, internă a generatorului trebuie să fie astfel încît nive- 
lele de tensiune ale generatorului să fie afectate neglijabil de cureniii de 
comandă livraţi. De asemenea, constanta de timp formată de rezistenţa, 
internă a generatorului v, și C nu trebuie să fie mai mare decît timpuri 
de creştere al tensiunilor generatoarelor, preferabil mai mie. 

De asemenea, este necesar, așa cum s-a discutat deja, ca tensiunile 
generatoarelor să fie mari comparativ cu excursia de tensiune a lui V, 

Măsurarea lui zzp și tp. Parametrii modelului cu control prin sare 
Ton Și Tp, legaţi de funcţionarea. în regim inversat a tranzistorului, pot 
fi măsuraţi prin metodele descrise mai sus, numai prin interschimbarea, 
terminalelor de colector şi emitor ale tranzistorului. Pentru că Pa este de 
obicei cu unul san două ordine de mărime mai mic decît Br, va fi necesar 
un osciloscop mai sensibil pentru parametrii inverşi, decît pentru parametrii 
direcți. 

Măsurarea lui Qpo, Qro. Parametrii Qro, Q zo, constantele din expresiile 
lui qr şi gg [ecuațiile (22.13)] sînt legate direct de parametrii modelului: 
Ebers-Moll prin ecuația (22.14) : 


Qro = ap Irs r 


Qro = a es 7p 


Astfel, măsurarea parametrilor Ebers-Moll așa cum s-a discutat în para- 
graful 21.5, împreună cu măsurarea lui => și 7p, așa cum s-a discutat mai 
sus, vor permite determinarea valorilor dorite pentru Q po și Qro. Pentru 
că Qr şi r interesează numai în regiunile activă și de saturație, parametrii: 
Tys Și Leg din ecuaţia, (22.42) trebuie să fie măsuraţi cu joncțiunile pola- 
rizate direct. 

Măsurarea Iui Ky, Ko. Pentru că gys și grc interesează în principal 
în condiții de polarizare inversă, măsurarea constantelor asociate K, și 
Ko trebuie să se facă cu dioda corespunzătoare polarizată invers. O metodă 
convenabilă în particular este de a măsura capacitatea la semnal mic a 
joneţiunii la o tensiune oarecare de polarizare inversă. Relaţiile corespun- 
zătoare vor fi dezvoltate acum. 

Știm din ecuația (4.40 a) că pentru o joncțiune dopată neuniform 
(liniar) : 


dr = K [8° — (W — 0%] (22.43) 
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unde p = 0,5 V pentru germaniu și Y = 0,9 V pentru siliciu. Prin defi- 
niţie, capacitatea la semnal mic a joncţiunii, la o anumită tensiune V 
«este 0;(V) = dp/dt; din ecuaţia (22.43) găsim că: 


0; (V) = Zx [ho — PR (22.44) 
Deci : 
K= 0P ip — Ve (22.45) 


Expresia corespunzătoare pentru o joncțiune dopată uniform (abruptă) 
este: 


AU = 7) (22.40) 


“(vezi problema P.22.8). 

Concludem că Kx și Ko pot fi determinate prin măsurarea capacităţilor 
la semnal mic ale joneţiunilor corespunzătoare (care sint de fapt, capaci- 
tăţile de intrare şi ieşire cu baza comună Cis și Copo), la o anumită tensiune 
continuă convenabilă V, și substituind aceste valori în ecuaţia (22.45). 
Datorită impreciziilor inerente în aproximarea folosită pentru regiunea 
„de barieră, la obținerea ecuației (22.34) (şi a expresiei corespunzătoare 
pentru o joncțiune dopată uniform — abruptă-—), determinarea lui K va 
fi mult mai precisă dacă măsurătoarea se tace la o tensiune inversă substan- 
tial mai mare ca mărime decît Yo. 

Pentru a ilustra cele de mai sus, presupunem că joncţiunile tranzis- 
torului difuzat cu siliciu, folosit în paragraful 22.3 au fost specificate în 
termeni de 0,, decit K, după cum urmează: 

C;, = 1,7 pE la o polarizare inversă de 6 V. 

Atunci, din ecuaţia (22.46): 


Ea -2 X 1,7 (0,9 + 6)ni= 5 pE (VW). 
22.5.2. Determinarea parametrilor modelului cu control 
prin sarcină din foile de catalog 


Foile de catalog ale fabricanţilor specifică adesea performanța tran- 
zistorului de comutație în termeni de timp de întirziere, timp de creştere, 


timp de stocare și timp de cădere ca funcţie de curentul de colector și 
curentul de bază de comutare directă şi inversă; În fig. 22.19 se dă un set 
de asemenea date pentru un tranzistor pnp difuzat cu siliciu. Evident, 
măsurările s-au făcut în termeni de curenţi constanţi de bază de comu- 
tare directă și inversă. Dacă o problemă particulară de regim tranzitoriu 
se contormează acestor cerințe, pot fi folosite direct aceste caracteristici 
dinamice pentru a determina timpii de comutare fără vreun calcul al 
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Fig. 22.19. Caracteristicile dinamice ale vitezei de comutație pentru un tranzistor pnp 
dituzat cu siliciu: 
a — timpri de intirziere; b — timpul de crestere; o ~ timpul de intirziere de stocare; d — timpul de cădere. 
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lui t7, Tgp Și al celorlalţi parametri. Totuşi, în multe circuite de comutație, 
curentul de bază nu este constant şi în asemenea cazuri este necesar să 
calculăm parametrii modelului cu control prin sarcină din datele 
din fig. 22.19 și apoi să calculăm timpii de răspuns cu metodele discutate 
în paragraful 22.3. | 

Caleulul lui 7. Este relativ uşor de calculat 7p din caracteristicile 
timpului de creștere din fig. 22.19 b, pentru că expresia timpului de 
creştere [ecuaţia (22.22)] este foarte simplă dacă curentul de bază este 
constant. Specific, pentru i; (t) din ecuaţia (22.22) constant la o valoare 
Isr, putem rezolva pentru t, = t, — î, și substitui q; (t) din ecuaţia (22.24), 
ca să obţinem : 


i, m Te Ho (8at) + gro (ta) — dro (h), 


22.47 

ia, | i ) 
Pentru valori mici ale curentului de colector în saturație, ecuaţia (22.47) 
indică că timpul de creștere va fi determinat în principal de gpc, și nu de 
“plg(sat) (adică qr). Pe de altă parte, pentru valori mari ale lui Ie (sat), 
variațiile lui gyo trebuie să devină neimportante comparativ cu gp şi tim- 
pul de creştere trebuie să devină liniar în Jo(sat). Ambele aceste trăsături 
caracteristice se pot vedea în fig. 22.19 b. Evident, trebuie să facem 
determinarea lui 7» în partea de curent; mare a caracteristicilor, și pentru 
simplitate și pentru precizie. De exemplu, dacă alegem Is, = 20 mA, 
Jo(sat)= 200 mA, obţinem: 


piese Bo Miu a 220. X 201. aaa 
Ie (sat) | 200 


În absența altei informații despre sp într-o foaie de catalog, reamintim 
din paragraful 21.3.4 că este posibil să se obțină o estimare aproximativă 
a lui zp din datele asupra lui wr, pentru că: 


Pentru acest tranzistor, în foile de catalog au fost incluse și caracteristeile 
de f constant, reprezentate în fig. 22.20. Evident, fp este undeva între 
100 şi 200 MHz. Astfel, 7p trebuie să fie undeva între 0,8 şi 1,6 ns, 

Caleulul Iui zzp. Cunoscînd qy, putem obţine o valoare pentru Tup 
folosind relaţia : 
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Pentru acest tranzistor, hpg este aproximativ 60 pentru curenți de colec- 
tor între 1 şi 100 mA, adică: 


Tgp œ 60 X 2 = 120 ns. 
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Caleului lui zs. Pentru că datele asupra parametrilor inverși ~p, 
“an Și Bp nu sînt de obicei daţi în foile de catalog, este probabil mai bine 
să, se lucreze funcție de parametrul modelului cu control priù sarcină <s, 
decit să se încerce să se determine valorile lui 7g şi Tsp. Determinarea lui 
zs din datele timpului de întirziere de stocare este relativ simplă din cauza 
curentului constant de bază la comutarea inversă. Specific, ecuaţia (22.25) 
va da o scădere exponențială a lui qs, care va ajunge la zero în timpul 
de întirziere de stocare ta: 


ta Em | 


T — ml | (92.482) 


(vezi problema P.22.9). Dacă curentul de bază de comutare inversă este 
suficient de mare, putem extrapola panta iniţială a exponenţialei în gs (t) 
(vezi fig. 22.14) şi găsi pentru timpul de stocare: 


(22.48b) 


Astfel : 


ta (Im) — isi) 
Hal — lo (sat) |/8r 


(22.49) 
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Folosind această ecuaţie se vor obţine din fig. 22.19 e valori ale lui tẹ 
în domeniul 650 pînă la 1500 ns. 

Calculul lui K; și Ko. Parametrii Ky şi K, din expresiile regiunilor 
de sarcină spaţială pot fi găsiţi din valorile publicate pentru capacitățile 
la semnal mic ale joncţiunilor. Pentru tranzistorul particular pnp difuzat 
cu siliciu discutat mai sus, această informație despre capacitate este repre- 
zentată grafic așa cum se arată în fig. 22.21. Ideal, valorile lui O, şi ale 
tensiunii luate oriunde pe curba Cw, din fig. 22.21 trebuie să dea aceeași 
valoare pentru Kc. Totuşi, așa cum s-a subliniat; deja, rezultă o determi- 
nare mai precisă dacă alegem V cît mai mare posibil. Din fig. 22.21, 
Ca = 12pFla V = — 10 V, astfel din ecuaţia (22.45): 


Ko =Ż (12) (0,9 + 10)'5 = 40 pF (V)? 


(vezi problema P 22.10) 


Caleulul Jui Qro Şi Qro. Pentru calculul timpilor de comutare apro- 
ximativi discutați în paragraful 22.3, trebuie să determinăm numai 


700 


7 


x 


Fig. 22.21. Capacitățile de semnal mic ale 
joncțiunilor pentru un tranzistor pnp difuzat 
cu siliciu. 


Copocitotea, pf 
Ss 


| i 
t 

5 E H E T H 

-01 -02 -45 -1 -2 -5 -~ -50 

/Ensiunea de polorizare inversi, y 


Tp, Tap, Ts, Kp Și Ko. Totuşi, pentru calcule mai exacte, trebuie de ase- 
menea să cunoaștem constantele Qro și Qro în expresiile pentru qp și 
qr funcție de tensiune. Așa cum s-a discutat în paragraful 22.5.1, aceste 
constante pot fi obţinute din parametrii Ebers-Moll Igs, Ios și ap, folo- 
sind ecuaţiile (22.42). Din păcate, acești parametri nu se dau întotdeauna, 
în datele de catalog, dar se poate face o estimare oarecum judicioasă 
a lor. Detaliile determinării parametrilor Bbers-Moll din foile de catalog 
se dau în paragraful 21.5.1. 
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22,6. SOLUȚIA PE CALCULATOR A ECUAȚIILOR 
MODELULUI CU CONTROL PRIN SARCINĂ 


Este deja clar din exemplele din paragrafele 8.2 și 22.3 că natura 
profund neliniară a problemei de comutare dinamică a tranzistorului 
ne obligă să rezolvăm problema cu ajutorul unui calculator numeric, 
dacă dorim rezultate măi precise decît calculele de primă aproximaţie. 
Ecuațiile modelului cu control prin sarcină [ecuaţiile (21.20) sau (21.22)] 
sînt ecuaţii diferenţiale neliniare de ordinul întîi, dacă le exprimăm in 
funcţie de tensiune. Astfel, este necesară o anumită metodă de integrare 
numerică pentru a le rezolva pentru tensiuni, curenți și sarcini. E: 
multe asemenea metode. Meritele relative ale diferitelor metode de inte- 
grare şi problemele de stabilitate și convergență a soluţiilor depăşesc 
scopul acestei cărţii. De aceea, noi descriem pe scurt o metodă care poate fi 
folosită pentru a rezolva problemele sarcinii, recunoscînd faptul că alte 
metode pot fi mai ușor de folosit sau mai rapide, funcţie de facilităţile 
de calcul disponibile. 


22.6.1. Metoda Runge-Kutta (de ordinul patru) 


O ecuaţie diferențială simplă de ordinul întîi pentru un circuit poate 
fi scrisă sub forma: 


sete | 122.50) 


unde f [v] este o relație neliniară funcție de parametrii circuitului. Un 
exemplu de asemenea relație ar putea fi găsit prin rezolvarea ecuațiilor 
(22.12 b), (22.13 b) şi (22. 15 b) pentru dvoz/dt. Ideia de bază a tuturor 
metodelor de integrare numerică este de a calcula valoarea lui vla momentul 
i, pe baza valorii cunoscute a lui v la momentul tẹ. O primă aproximație 
(metoda lui Euler) poate fi obţinută printr-o extrapolare liniară simplă 
a pantei la tọ așa cum s-a arătat în fig. 22.22. Ecuația de bază este: 


o (h) = v (to) +h (to) (22.51) 


unde } este intervalul de timp între ty și 4. Această expresie nu este nimic 
mai mult decît primii doi termeni ai dezvoltării lui v(t) în serie Taylor. 
Metoda Runge-Kutta este o extindere a acestei metode, caracterizată p in 


Vezi referința bibliografică 22.1 pentru discutarea acestor probleme, plus o biblio- 
grafie extensivă asupra subiectului, 
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faptul că sînt calculate patru valori ale derivatei (fig. 22.23) și sînt folo- 
site mediile ponderate ale acestor pante în ecuaţia (22.51), pentru a găsi 
v(t) din v(t). Întii, calculăm panta la momentul tọ din tensiunea iniţială, 
cunoscută 0(î0) = vo, folosind ecuaţia, circuitului [ecuaţia (22.50) 


ù (to) = lo (to)]. (22.52) 


Vl) prezis 


vée) p 
T 
i Aai vle)real 
i i 
p [i 
i i 
l [i 
t H 
I i 
[i Li 
n 
i i 
[i $ 
H i Pi 
% ér 


Fig. . Metoda lui Euler de integrare numerică. 


Această pantă este folosită pentru a obține o primă estimare a lui v la 
momentul ża, de la jumătatea drumului între tọ şi h (fig. 22.23), folosind 
metoda lui Euler : 

Dalta) 


o + he (to). (22.53) 


Din această valoare estimare panta la momentul tm, folosind din nou ecua- 
ţia circuitului : 


balta) = [oa (tn)] = +Žo (to) } (22.54) 


Se face apoi a doua estimare a tensiunii și a pantei în t = tn printr-o apro- 
ximare a lui Euler modificată : 


Volla) = to +4 Oa (în) 


t, (ta) = +4 ta e): 
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Această pantă este folosită pentru a găsi o primă estimare a tensiunii şi- 
pantei la t = 4: g î 
Va (t) = to + ho, (tu) 
ba (în) = f [vo + hò, (4)]- 


vfė) wo) 


(22.57) 
(22.58) 


vlt)reol 


je > 


Fig. 22.23. Metoda Runge-Kutta. 


În final, valoarea lui v la î, este recaleulată pe baza mediilor. ponderate 
ale celor patru valori ale derivatei: 


u O(t) = v (to) +a Lò (lo) + 2 ba (ta) + 2 (ta) + ta (f)] (22.59) 


Metoda Runge-Kutta este mult mai precisă decit metoda lui Euler, dar, 
cere mult mai mult timp de calcul pentru că ecuaţia rețelei [ecuaţia 
(22.50)] trebuie rezolvată de patru ori pentru fiecare punct al soluţiei. 

Pentru a ilustra aceste calcule, să calculăm tensiunea de ieșire a 
unui circuit liniar RC simplu reprezentat în fig. 22.24, ca răspuns la o 
treaptă de intrare de 1 V. Ecuația diferențială de bază de ordinul întîi 
a Girenitului, corespunzătoare ecuaţiei (22.50), este :. 


doo tai (22.60) 


Etapele succesive ale unui calcul numeric a lui v,(t), folosind metoda lui 
Euler, ecuaţia (22.51), sînt reprezentate în Tabelul 22.6. Este de asemenea 
tabelată soluţia exactă (uşor de obţinut în acest exemplu liniar simplu). 
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Este interesant de notat că dimensiunile de pas de integrare de ordinul Tabelul 22.6 
unei constante de timp a circuitului produce erori de 30%, în soluţie, iar i Calculul lui vo (() din îig. 22.4 prin metoda lui Euler (unităţile de 
o dimensiune a pasului mai mare de două constante de timp produce o măsură sint V) 

soluţie instabilă. == aaa 


| mma IN ID CR RI 
P= IOAN | i | ae 
p 3 | p 5 
Pasul de integrare A = 0,5 ms | 
05 0,000000 | 1,000000 | 0,393469 
1,0 0,500000 | 0,500000 | 0,632121 
1,5 0.750000 | 0,250000 | 0,776870 
2,0 0,875000 | 0,125000 0,864665 
i 4. Ci a É 2,5 0,937500 | 0,062500 | 0,917915 
A e nt Copiati 3,0 0.968750 | 0,031250 0,950213 
3,5 0,984375 | 0,015625 | 0,969803 
10 0,992188 | 0,007813 | 0,996094 | 0,981684 
PEA : z 4,5 0,996094 | 0,003906 | 0,998047 | 0,988891 
În tabelul 22.7 sint prezentate rezultatele unei soluţii bazate pe 5.0 0,998047 | 0,001953 | 0,999023 | 0,993262 
metoda Runge-Kutta. De notat că în acest caz integrarea numerică dă i A 
erori de 1% pentru un pas de integrare de ordinul unei constante de timp. Pasul de integrare h = 1 ms 
Pentru pasul de integrare egal cu trei constante de timp, soluția diverge 10 0,000000 1,000000 1,000000 | 0,632121 
monoton. În concluzie, pentru a obține ó soluție stabilă trebuie să luăm 2,0 1,000000 | 0,000000 | 1,000000 | 0,864665 
pași de integrare mai mici decît cea mai mică constantă de timp a circui- 
tului echivalent, adică mai mică decît sp. { Pasul de integrare h = 1,5 ms 
1,5 0,000000 1,000000 | 1,500000 | 0,776870. 
| 3,0 1,500000 |—0,500000 | 0,750000 | 0,950213 
22.6.2 Exemplu : Inversorul simplu 4,5 0,750000 0,250000 1,125000 0,988891 
6,0 1,125000 |—0,025000 | 0,937500 | 0,997521 
75 0,937500 0,062500 | 1,031250 | 0,999447 
Pentru majoritatea metođelor de integrare numerică, inclusiv metoda 9,0 1,031250 |—0,031250 | 0,984375 0,999877 
Runge-Kutta, trebuie să avem ecuații de forma : 10,5 0984875. | 0,015625 | 1,007819 | 0,900072 
Pasul de integrare h = 2 ms 
d», 
B = f (Vas Oggess esaa, (22.61) 2,0 0,000000 1,000000 } 2,000000 0,864665- 
dt 4,0 2,000000 |—1,000000 | 1,000000 0,981684 
6,0 | 0,000000 1,000000 | 2,000000 0,997521 
i rar i n r A , | 8.0 2,000000 |.-1,000000 | 1,000000 0,999665- 
Este desigur posibil să rearanjăm ecuațiile rețelei pentru un inversor simplu, ! 10,0 0,000000 1,000000 | 21000000 | 0,999955 
[ecuațiile (22.9) pînă la (22.12)] în această formă. Totuși, este de dorit să 12,0 2,000000  |—-1,000000 | 1,000000 0,999994 
scriem ecuațiile sub forma ecuației (22.61), denumită forma variabilei ! Pasul do Ii Aia 
de stare, de la început. Formularea variabilei de stare poate fi obținută, TERE de rare; Sere Bg) 
printe: o Stindere simplă a metodei nodului variabil de scriere a ecua- 30 i PP 14000000 3,000000| 0,950213: 
t paei; N 6,0 3,000000) 000000]  —3,000000| 0,997521 
În fig. 22.25 a şi b se reprezintă circuitul pentru inversorul simplu | 9,0 — 3,0000001 4,000000] 9,000000| 0,999877 
și circuitul echivalent corespunzător, folosind modelul complet; cu control 120 | Prea F Tar ayee Piper 
prin sarcină pentru a reprezenta tranzistorul. Alegem ca variabile indepen- 18.0 33.000000| —32,000000| — 63000000. 1,000000 


dente în analiză, variabilele asociate cu elementele care stochează energie, 
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adică tensiunile condensatoarelor (şi curenţii inductanţelor, dacă este 
vreuna). Acestea sint denumite variabile de stare. Scriem apoi o ecuaţie 
diferenţială de ordinul întîi pentru fiecare din aceste variabile. 


Tabelul 22.7 


Caleulurea iui v, (() din fig. 22,24 folosind metoda 
Runge-Kulta (vezi textul pentru definirea notaţiilor; 


unităţile sint ms „V) 
H Folh) | toli 
Timpul | Pl) O drecuatia s250] (exact 


Pasul de integrare h= 1 ms 


1,0 | 0000000 j 0,625000 | 0,632121 
2.0 0.625000 | 0,859373 | 0.864665 
3.0 £ 0.859375 | 0,947266 | 0,950213 
4.0 | 0,947266 | 0,980225 | 0,981684 
5,0 0,980225 | 0,992584 | 0,993262 
6,0 | 0,992584 | 0,997219 0,997521 
7,0 | 0,997219 | 0,998957 | 0,999088 
8.0 0,998957 | 0,999609 | 0,999665 
Pasul de integrare h =2ms * 

2,0 | 0,000000 j 0,666667 | 0,864665 
40 | 0,666667 | 0,888889 | 0.981684 
6,0 0,888889 | 0,962963 | 0,997521 
8.0 0.962963 | 0,987654 | 0,999665 
10.0 0,987654 | 0,995885 | 0,999955 
12,0 0,995885 | 0,998628 | 0,999994 
14,0 1 0,998628. | 0,999543 | 0,999999 
Pasul de integrare h = 3 ms 

3,0 0,000000  |—0,375000 

6.0 —0,375000 |—0,890625 

9,0 1,599609 

12,0 | 2,574463 | 0,999994 
15,0 | —3,914886 | 1,000000 
18,0 |—3.914886 |—5,757969 |. 1,000000 


O metodă simplă de verificare că am definit un set corespunzător de 
variabile este de a desena circuitul în forma schițată din fig. 22.25 c, 
pentru a reprezenta topologia rețelei de bază. Sursele de tensiune și condensa- 
toarele sînt indicate prin linii groase, iar sursele de curent, rezistențele 
şi inductanţele prin linii întrerupte. Dacă arborele format de liniile groase 
trece prin toate nodurile, el este un așa numit arbore propriu şi avem 
un set complet de variabile independente de tensiune. Dacă nodul nu 
este atins de arbore, trebuie inclusă o tensiune pe o rezistență corespun- 
ziitoare ca o variabilă independentă pentru a lega acest nod la arbore. 
Dacă în arbore apare o buclă formată din trei sau mai multe ramuri de 
„capacităţi, această buclă trebuie întreruptă printr-o rezistență mică în 


ee 


Fig. 22.25. Tranzistor inversor : 
hema echivalentă folosind modelul cu control prin sarcină, 
c — topologia circuitului care arată un arbore „„propriu'” 
de surse de tensiune și condensatoare. 


a — schema; b — 
pentru tranzistor 
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„serie cu unul din elemente. Pentru circuitul nostru, două tensiuni pe 
„capacităţi vao Și vaz. împreună cu două surse de tensiune v, și Voo formează 
ore propriu, fără nici o modificare, aşa cum se poate vedea în fig. 


5 e. 
Faza următoare constă în scrierea unui set; complet de ecuaţii ale 
reţelei în termeni de tensiuni pe ramurile arborelui pe care l-am definit 
-deja. Acestea sint, în general, ecuaţiile obţinute din aplicarea legii lui 
Kirchhof pentru curenți, dar ele trebuie să aibă forma specială a ecuaţiei 
LEI), adică un set de ecuaţii, din care fiecare conţine o singură derivată. 

n acest punct metoda matematică implică scrierea ecuaţiilor direct in 
“termeni de variabile definite în fig. 22.25 c (vezi problema P.22.11). 
Totuşi, există o metodă mai simplă care este adecvată cind nu există 
inductanţe și este simplu de folosit pe calculator. Se observă că ecuaţiile 
:(21.20 a și b), ca efect al ecuaţiilor lui Kirchhoff pentru curent pentru 
nodurile de emitor și colector ale tranzistorului, sint deja apropiate de 
forma dorită a variabilei de stare, ecuaţia (22.61), pentru că în fiecare 
caz termenii sub formă de derivată pot fi scriși funcţie de o singură ten- 
:siune. Reseriind aceste ecuaţii cu derivatele în membrul stîng obținem 


(ge + an) de ( Lg ) — is (22.62) 
dt Tr Tp Tar 
Urtaro) -r a(- + =) Siga (22.63) 


a zp 


'[Dacă există condensatoare în circuit, scriem și ecuațiile pentru ele, urmă- 
rind forma ecuațiilor (22.62) şi (22.63)]. 

Pentru a completa formularea, trebuie să scriem fiecare din ecuațiile 
variabilelor de stare funcție de o singură derivată, decit funcție de suma 
-a două derivate, ca în ecuațiile (22.62) și (22.63). Pentru a face aceasta, 
exprimăm qp-+ qyz în termeni de tensiunea joncțiunii pp. Din ecuațiile 
{22.13 a) şi (22.15 a) această expresie este: 


de + dre = Qrole" se"? — 1) + Kg [98 — (Yo — bar"). (22.64) 


Deci, putem defini o capacitate neliniară ca : 


(22.65) 


e 2 
=Q0r (2) (erat) + 2 Ka (do — tam) = (02.00) 


m RR 
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Ecuația (22.65) poate fi rescrisă ca: 


doss 1 (dar-tarz), 


= 22.67 
dt O(vpz) at (20n) 


Substituind in ecuațiile (22.62), (22.66) și (22.13), obținem relația dorită 
funcție de o singură derivată de tensiune. O manipulare similară poate 
fi folosită pentru a transforma ecuația (22.63) în forma cerută (vezi pro- 
blema P. 22.12). De notat că ecuațiile (22.62) pină la (22.67) sînt toate 
formulate în termeni de variabil ale tranzistorului şi sint complet inde- 
pendente de topologia rețelei. Astfel, aceste relații pot fi folosite pentru 
orice circuit, indiferent de configurația specifică a circuitului. În final 
trebuie să legăm curenții folosiți în ecuațiile de mai sus de tensiunile 
ramurilor arborelui. Cei mai simplu este să facem acest lucru în două 
etape. Întii definim curenții pentru interconexiunile care nu sint chiar 
în paralel cu o ramură a arborelui, așa cum se reprezintă în fig. 22.25 
și scriem ecuațiile care leagă aceşti curenți de tensiunile ramurilor arborelui. 
Inspectînd fig. 22.25 b. şi c, aceste relaţii sînt : 


i = Ei (22.68) 
> 


i, = 10 — Yer Hse 
c = Lei 
B, 

Acum trebuie să legăm unii curenți folosiți în ecuațiile diferențiale, 
în acest caz îg Și ip din ecuațiile (22.62) și (22.63), de curenții injectați 
în noduri definiți de ecuațiile (22.68) și (22.69), sau direct de tensiuni. 
Pentru că iç este deja un curent injectat într-un nod, singura relație necesa- 
ră este: 


ig =— is — îg (22.70) 


Pentru a aplica metoda Runge-Kutta acestei probleme, în vederea 
unui calcul asistat de calculator, calculăm iz, to, 4p, da Şi celelalte din valorile 
cunoscute ale lui vsp și vpo la începutul tranziției, t = tọ, și apoi să găsim 
îng din ecuaţiile (22.66) şi celelalte. Acest proces este repetat de patru ori, 
așa cum s-a subliniat în paragraful 22.6.1, pină cînd în final ajungem la 
valorile lui vp (Și vpo) pentru t = t. Calculul este apoi repetat pentru fie- 
care pas succesiv de integrare, Pentru acest scop poate fi folosit de asemenea 
orice program de integrare numerică disponibil. Soluţia pe calculator 
a acestei probleme particulare a fost deja prezentată în fig. 22.8. 


23 — c. 587 
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22.7. DEMONSTRAŢII EXPERIMENTALE DE CURS 


iile experimentale de curs descrise mai jos sint foarte simple. 
PE ceri rin a cea minim necesară, astfel încît nu poate îi confuzie în 
legătură cu natura circuitului. Astfel, toate implicațiile circuitului sînt 

i evidente. . 

a pontta a verifica concluziile din paragraful 21.3, comandăm un inversor 
simplu ca cel din fig. 22.7 cu un generator de impulsuri cu un control 
variat; asupra formei de undă de ieşire. În particular, este de dorit să avem 
controlul direct asupra amplitudinii impulsului, duratei impulsului, 
axarea în c.c a impulsului şi să putem fixa fie linia de bază, fie nivelul 


impulsului, 


22.7.1. Introducere 


Se ajustează generatorul de impulsuri astfel încît amplificatorul să 
Tucreze numai în regiunea activă. Se observă creşterea și căderea exponen- 
ţială simetrică a formei de undă de ieşire. Se creşte amplitudinea impulsului 
pentru a face amplificatorul să lucreze din tăiere în saturație. Se observă 
asimetrie în timpii de creştere și cădere, plus probleme noi de timp de 
întârziere la comutarea directă şi întirziere de stocare la comutarea, 
inversă, care provin din modul de lucru neliniar. 


22.7.2. Comutarea directă 


Se examinează în detaliu comutarea. directă prin ajustarea duratei 
impulsului şi a vitezei de baleiaj a sincroscopului, astfel încît să fie vizibilă 
numai comutarea, directă şi impulsul să apară ca o treaptă. Acum variem 
independent nivelele iniţial şi final ale „treptei”. Se observă că, în anumite 
limite, timpul de întârziere î,este influențat și de valoarea iniţială a treptei, 
și de înălțimea ei, așa cum s-a constatat prin calculele din paragraful 
22.3.1. Pe de altă parte. timpul de creştere t, depinde de amplitudinea 
finală a treptei și nu de valoarea liniei de bază, aşa cum s-a constatat în 


paragraful 22.3.2. 
22.7.3. Comutarea inversă 


Pentru că tensiunile și curenţii terminali sînt constanți, cînd tranzistorul 
este în saturație nu este posibil să se observe direct comportarea în „această 
regiune. Totuşi, este simplu să se facă observații indirecte. Se ajustează 
durata, impulsului astfel încît comutarea, directă, _[practie, qs(t)] să se 
poată termina înainte de a începe comutarea, inversă şi se ajustează viteza 
de baleiaj a osciloseopului pentru a arăta întreaga formă de undă. Acum 
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facem linia de bază a impulsului mai negativă, în timp ce menţinem ampli- 
tudinea impulsului la un nivel pozitiv fixat de tensiune. Aceasta. are ca 
efect creşterea supracomenzii la comutarea ihversă și astfel, reducerea 
timpului de întîrziere de stocare t, şi a timpului de cădere t,. Totuşi, se 
observă că timpul de întirziere t, asociat cu comutarea directă crește pentru 
că a face linia de bază din ce în ce mai negativă, înseamnă că trebuie 
să fie evacuată mai multă sarcină din capacităţile regiunilor de sarcină 
spaţială, înainte ca tranzistorul să poată intra în regiunea activă. 

__ Acum creştem amplitudinea impulsului, în timp ce ţinem tensiunea. 
liniei de bază fixată. Se observă că timpul de creștere scade și timpul 
de întirziere de stocare creşte, în timp ce alţi parametri ai impulsului 
vor rămîne neschimbaţi. 

_ Experimentul cel mai convingător care arată indirect cum funcţionează 
circuitul în saturație este de a varia numai durata impulsului de intrare. 
Se observă că în acest caz se schimbă numai timpul de întârziere de stocare. 
(Pentru a sublinia aceasta, sincronizăm osciloscopul pe frontul posterior 
al impulsului, cu suficientă întirziere în generatorul de impulsuri pentru 
a permite ca întreg impulsul de ieșire să fie afișat). Cînd impulsul de 
intrare este scurtat, tranziția lui gs nu are timp să se termine, astfel încît 
sarcina din bază la începutul comutării inverse este mai mică. În concluzie, 
timpul de întârziere de stocare este redus. i 


22.7.4. Condensatorul de accelerare 


Se adaugă un condesator variabil mie în paralel cu Ry în fig. 22.7. 
Se observă îmbunătăţirea formei de undă la ieşire a impulsului, pe măsură 
ce condensatorul este ajustat la valoarea lui optimă. 
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PROBLEME 


P.22.1. Ce funcţie logică realizează circuitul din fig. 22.5 dacă foiosim reprezentarea nega- 
tivă (vezi pag. 310). 
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P22.2. Să se calculeze cu precizie mai mare decit cea arătată în fig. 22.4 caracteristica de 
transfer a Înversorului reprezentat în fig. 22.2 a. Se presupune că joncţiunea de emitor a tranzis- 
torului are un prag de conducţie de 0,4 V (vezi pag. 312). 

p.22.3. Valorile parametrilor curentului inversor reprezentat în fig. 22.2 a sint valori nomi- 
nale. În realitate toate pot suferi o anumită variaţie, Se presupune că rezistenţele pot avea va- 
lori cu o toleranţă de +20% față de valorile nominale, tensiunile de alimentare pot varia cu 
210% și Bp pot avea o dispersie de +20% faţă de valoarea nominală. 

(a) Să se determine valoarea minimă a lui vy pentru care vọ =0 pentru toate valorile reale 
posibile ale parametrilor, Bazaţi-vă analiza pe setul cel mai puțin favorabil de valori ale para- 
metrilor, adică consideraţi cazul cel mai dezavantajos. 

(b) Să se determine valoarea maximă a lui vy pentru care v este aproximativ egal cu ten- 
siunea pozitivă de alimentare pentru toate valorile posibile reale ale parametrilor. Se presupune 
că tranzistorul este la pragul de conducţie directă cind Vpg =0,4 V (vezi pag. 312). 

P.22.4. Să se repete problema P.22.2 pentru circuitul inversor din fig. 22.2 a, cu o rezistenţă 
de 90 KQ adăugată în baza tranzistorului și conectată la o sursă de alimentare de —-10 V (vezi 
pagina 312). Să se explice cum sint îmbunătăţite proprietăţile logice ale circuitului prin această 
schimba 


Pe durata comulării inverse discutate în paragraful 22.3.4 sarcina gg este evacuată 
şi prin recombinare, şi prin curent negativ de bază. Să.se identifice în ecuaţia (22.25) care termen 
reprezintă recombinarea şi care termen reprezintă curentul de bază (vezi pag. 329). 

„29.6. În calculul timpului de cădere în paragraful 22.35, am neglijat recombinarea. Să se 
estimeze efectul recombinării, deci să se modifice corespunzător timpul de cădere calculat. Să se 
compare acest rezultat cu soluţia pe calculator de {y = 78 ns (vezi pag. 331). 

P.22.7. Să se calculeze timpul de intirziere de stocare și timpul de cădere al inversorul 
discutat în paragraful 22.3, presupunind că tensiunea de comandă veste pusă la zero la mo- 
mentul 4, (vezi pag. 331). 

P.22.8. Să se obţină ccuația (22.46) care exprimă constanta Kin termeni de capacitate Ja 
semnal mic a joncţiunii pentru o diodă cu joncțiune: abruptă (vezi pag. 340). 

P.22.9. Să se obţină ecuaţia (22.48 a). fig. 22.14 poate fi utilă în acest sens. 
22.10. Să se găsească Æ pentru tranzistorul ale cărui caracteristici pentru capacitatea 
joncţiunii se dau în fig. 22.21 (vezi pag. 343). 
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Fig. 22.26 Supernodurile pentru circuitul din fig. 22.25. 
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P.22.11. Topologia circuitului din fig. 22.25 c furnizează un șablon convenabil de scriere 
formală a setului de ecuații ale rețelei, care implică numai variabilele definite in acea figură. 
Pentru a face aceasta, desemnăm un contur inchis prin fiecare din ramurile arborelui definite de 
tensiunile capacităților. În fig. 22.26 se reprezintă contururile corespunzătoare. Acum tratăm 
fiecare din aceste contururi ca un „super-nod” și scriem legea lui Kirchhoff pentru curenții care 


intră în „nod”, adică trec prin contur. 


PROBLEME 


Sa se serie aceste ecuaţii referitor la fig. 22.25 și 
s , 22.25 și 22.26. Se observă că aceste două 
împreună cu ecuațiile curenților injectați, ecuațiile (22.68) și 
cinci ecuații ale rețelei din einni a ln CERIN (2400); int seătealonte 
„22.12, Să se completeze formularea cu variabilele de stare din exemplul di 
22.6.2 prin găsirea ecuaţiei pentru døgp/dt (vezi pag. 353). DI din paragrafu 


ecuaţii 
cu cele 


-0V 


Fig. 22.27. Inversorul. 


P.22.13. Pentru circuitul inversor din fig. 22.27, i z 
cu siliciu cu următorii parametri : F p prep ane oA Talos an. Armnsltor pap 
= 1 ns, «p= 10 ns, 7gp = 100 ns, spa = 50 ns, Kg = 10, Ko = 15 (vezi 
, pp = 50 ns, Kg = 10, Ko = 15 (vezi fig. 22.10) 
(a) Pentru vr=— 6,6 V, să se găsească va i qssi 
mal ninan scă valoarea sarcinilor grg, gyo, dp Și 4p (Sau qs $i gp) 
(b) La [== 0, n sare bruse la +2,4 V. Să se esti i i 
a Dion + 3 se estimeze durata timpului (7 pină cind r, începe 
(8) Să se estimeze valoarea sarcinilor enumerate mai sus, Ja timpul ty. 
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Fig. 22.28. Poarta SAU— 


NU. 


P.22.14. (a) Pentru v, = py = 0 volţi în poarta RTL cu trei intrări din fi i 

ig. 22.28, 
treaptă de tensiune de la 0,2 la'10,6 V să se găsească valorile iniţiale și finale ale lui y SE $o 
folosească parametrii tranzistorului dați la pagina 317. a 
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(b) Să se calculeze timpul de creştere a lui vọ. Să se facă aproximaţii rezonabile ale stărilor. 
Să se schițeze forma de undă aproximativă a lui vọ funcție de timp. 

P.22.15. Să se scrie ecuaţiile variabilelor de stare pentru circuitul din fig. 22.16. Se pre- 
supune că există o rezistență internă a sursei de 50 ohmi asociată cu sursa v4. Să se aducă ccu- 
aţiile într-o formă similară cu ecuația (22.62). [De notat că ecuaţiile pot fi scrise funcție de tensiune 
prin folosirea ecuației (22.66). 

P.22.16. Să se reproiecteze circuitul inversor discutat în paragraful 22.3 (fig. 22.7) pentru a 
micşora timpii de creştere şi de cădere. Specific, să se adauge un condensator de accelerare 
dimensionat corespunzător în paralel pe R şi să se reajusteze forma de undă de comandă. 

p.23.17. Verificaţi circuitul pe care l-ați proiectat în problema P.22.16 folosind un calcu- 
lator numeric și rezultatele problemei 22.15. 


+10V 


vih 


Fig. 22.29 Circuitul de descărcare a condensatorului. 


p.22.18. Se presupune că tranzistorul cu siliciu T, cu joncțiune dopată neuniform din 
fig. 22.29 descarcă condensatorul C, cind este aplicată în vz o treaptă pozitivă de 10 V. Presupu- 
nind că sp= 1 ns, rp= 10 ns, Bp= 50, BR= 5 şi Kg= Ko= 10 (vezi fig. 22.10): 

(a) Să se determine valoarea lui Ci, astfel incit C să fie aproape complet descărcat în 
10 ns. Să se neglijeze recombinarea, curentul prin R, și efectele lui gyz Și qro- 

(b) Refaceţi soluţia luind în considerare efectele recombinării şi qyg și ave » 

p.22.19. (a) Să se repete problema 22.14 a pentru v, = 10,6 V în fig. 22.28. 

(5) Pentru aceleași condiții ca în (a), să se găsească (gr, ap) sau (ggo, qs)pentru tranzistorul 
T, la inceputul și sfirşitul tranziției. Să se repete pentru tranzistorul T. Să se estimeze timpul 
necesar să se termine variația tranzitorie a sarcinii. 
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Circuite digitale neregenerative cu mai 
multe etaje 


23.1 CLASIFICAREA CIRCUITELOR DIGITALE 


Tranzistoarele sînt folosite în sistemele digitale în numeroase moduri. 
În unele cazuri, tranzistorul este utilizat pentru a realiza o operaţie logică 
dorită. Foarte adesea tranzistoarele îndeplinesc o funcţie de separa: ie, 
asigură o amplificare de putere, restabilesc sau standardizează caracteris- 
ticile unui semnal. În asemenea, circuite şi în condiţii ideale, valoarea 
variabilei de ieșire depinde, în orice moment, numai de valoarea variabilei 
(sau variabilelor) de intrare la acel moment. Orice întârzieri care apar se 
datoresc numai limitărilor dispozitivelor folosite. Circuitele de acest 
tip se numesc circuite de comutație neregenerative. Cea mai mare parte a 
caracteristicilor mai importante ale tipului de circuite definit mai sus, ca 
rezerva de tensiune, capacitatea, de încărcare la ieşire, viteza de comutație, 
sint examinate în contextul prezentării circuitelor logice cu rezistenţe și 
tranzistoare în $ 23.2. Alte exemple de circuite logice neregenerative sint 
tratate în $ 23.3 și 23.4. 

O a doua clasă foarte importantă de circuite digitale, care poartă 
numele de circuite regenerative au capacitatea de a memora informaţia, 
în sensul că starea rii circuitului. depinde (în mod intenționat) de 
„istoria”? variabilei de intrare. Asemenea circuite se folosesc pentru a ge- 
nera impulsuri, fie în mod continuu, fie ca răspuns la aplicarea unei ex- 
citaţii. 

Termenul de regenerative” îşi are originea în posibilitatea de a des- 
crie mecanismul de funcţionare a acestor circuite folosind conceputul de 
reacție pozitivă. Circuitele digitale regenerative sînt tratate în cap. 24. 
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Circuitele digitale pot fi clasificate, de asemenea, plecînd de la condi- 
ţiile de funcţionare a tranzistoarelor în cele două stări fundamentale ale 
circuitului. În practică se folosesc — potrivit acestei clasificări — trei 
clase de circuit 

1. În una dintre stările circuitului, tranzistorul se găsește în regiunea 
de blocare, cu ambele joneţiuni polarizate invers, pe cînd în cealaltă stare 
tranzistorul funcţionează în regiunea de saturație, cu ambele joneţiuni 
polarizate direct. Aceste circuite sînt numite circuite de comutație cu 
saturație; de obicei, ele nu conţin diode sau alte elemente neliniare pentru 
fixări de nivel, întrucît însuşi tranzistorul funcţionează neliniar. 

2. Una din stările circuitului corespunde funcționării tranzistorului în 
regiunea, de blocare, pe cînd cealaltă — funcționării în regiunea activă 
normală (emitorul polarizat direct, colectorul polarizat; invers). Cirenitele 
din această clasă se numesc circuite fără saturație ; adesea, ele conţin 
diode pentru fixarea nivelului de ieșire corespunzător stării în care tran- 
zistorul se găsește în regiunea activă. 

3. Ambele stări ale circuitului corespund funcţionării în regiunea ac- 
tivă normală ; în acest caz, corespunzător celor două stări ale circuitului, 
există pentru tranzistor două puncte de funcționare distincte. Aceste 
circuite — de asemenea fără saturație — conţin de obicei diode pentru 
fixarea nivelurilor în ambele stări și prin urmare nu sînt așa de frecvent 
utilizate ca cele aparținînd primelor două clase. 

Toate cele trei clase definite mai sus implică necesitatea folosirii no- 
ţiunii de stare ; nivelurile tensiunilor sau curenților pot; varia, însă numai 
în măsura în care o zonă de niveluri garantează plasarea unei diode sau 
a unui tranzistor într-una din stări, în timp ce cealaltă zonă de niveluri 
garantează existența unei stări diferite. În cadrul acestui capitol vor fi 
examinate exemple de circuite aparţinînd primelor două clase. 

În trecut, limitările în conceperea și proiectarea circuitelor logice erau 
generate mai ales de faptul că folosirea componentelor discrete conducea 
de obicei la tendința de a minimiza numărul total al componentelor,ten- 
dință explicată prin raţiuni de economie și siguranță în funcționare. 
Totodată, toleranţele ridicate proprii tehnologiei de fabricaţie a diodelor 
şi tranzistoarelor discrete, impuneau necesitatea unei selecționări stricte 
a dispozitivelor, atunci cînd se urmărea realizarea unor performanțe 
înalte. Aceste restricții nu mai sînt prezente în cazul circuitelor logice 
integrate. Adesea, prețul de fabricaţie al unui circuit logic care conține 
10 tranzistoare sau mai multe, precum și un număr important de compo- 
nente pasive este competitiv cu preţul unui singur tranzistor discret. S-a 
demonstrat, de asemenea, că siguranța în funcționare a unui astfel de 
circuit integrat nu este mai scăzută decit cea a unui tranzistor discret. 

În cadrul tehnologiei cirenitelor integrate, este adesea mai uşor să fie 
realizat un tranzistor decît o rezistență de valoare mare sau cu toleranță 
strînsă. Ca urmare a acțiunii acestor factori, se realizează în prezent 
tipuri noi şi complexe de circuite logice care -conțin un număr sensibil 
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mai mare de tranzistoare decit circuitele convenționale. În aceste circuite, 
tranzistoarele sînt deseori folosite pentru a înlocui rezistoarele, mai ales 
pentru realizarea surselor de curent sau a sarcinilor de colector. În afară 
de aceasta, se profită și de uniformitatea mai ridicată a tensiunilor de 
prag caracteristice pentru tranzistoarele fabricate pe o aceeași plăcuță de 


+ n 


ite logice conectate în cascadă. 


= 4 


siliciu care conține un circuit integrat. În acest capitol vor fi prezentate mai 
multe exemple de circuite integrate digitale care se realizează în prezent. 
Cu toate acestea, diferitele funcții logice particulare vor fi introduse, în 
cele mai multe cazuri, pe exemplul unor elemente de bază simple, care 
reamintesc mai mult un circuit cu componente discrete decît o realizare 
în formă integrată. 

Aproape toate circuitele logice cu tranzistoare se construiesc în prezent 
cu tranzistoare cu siliciu. Folosirea dispozitivelor cu siliciu în circuitele di- 
gitale cu mai multe etaje permite simplificări majore în proiectare, deoarece 
se poate face uz în mod eficient de cuplajul direct al tranzistoarelor apar- 
ținînd etajelor adiacente. Se poate remarca, de exemplu, că tranzistorul 
T, în poarta cu cuplaj direct din fig. 23.1 nu are elemente de circuit 
pentru polarizarea, inversă a diodei de emitor în starea blocat, funcţionind 
în schimb cu Vp puţin pozitivă, diferența faţă de zero fiind egală cu ten- 
siunea de saturație coleetor-emitor, Voz (sat), a tranzistorului '7,. Deoarece 
Vor (sat) reprezintă diferența între tensiunile directe ale celor două jon- 
cţiuni ale tranzistorului, această mărime este întotdeauna mai mică decît 
tensiunea de prag V srr a unei singure diode, în ipoteza unor curenți com- 
parabili ai joncțiunilor. Prin urmare, T, este blocat cînd T, este desch 
Deşi este posibil să fie realizat în același mod un cuplaj direct între tran- 
zistoare cu germaniu, în practică numai tranzistoarele cu siliciu funeţio- 
nează satisfăcător într-un astfel de circuit. În cazul tranzistoarelor cu 
germaniu, diferența între Vos (sat) şi Ver (rezerva de tensiune a acestui 
circuit) este prea mică pentru realizarea unei funcţionări sigure. În cele ce 
urmează, vom presupune că intervin numai tranzistoare cu siliciu, cu 
excepția cazurilor în care se vor face altfel de specificaţii. 
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23.2. CIRCUITE LOGICE CU REZISTENȚE ȘI TRANZISTOARE 
CU CUPLAJ DIRECT (DCTL, RTL) 


23.2.1. Porţi cu rezistențe şi tranzistoare (RTL) NU-—SAU 


Circuitul prezentat în fig. 23.2, a este un exemplu de structură care 
iniţial purta denumirea de circuit logic ca tranzistoare cu cuplaj direct 
(DOL), dar care în prezent este în mod obișnuit numit circuit logic cu 
rezistenţe și tranzistoare (KTL). În mod normal, acest tip de poartă com- 
portă numai un mic număr de componente, dispuse într-o manieră simplă. 
‘Oa atare, RTL prezintă avantaje în cazul realizării în formă integrată. 
Astăzi sînt disponibile familii de circuite ETI integrate, la un preț unitar 
foarte scăzut 1. Aceste familii includ tampoane, porți, sumatoare, circuite 
basculante bistabile. În fig. 23.2, b se prezintă o fotomicrografie a unei 
plăcuţe de siliciu care conţine patru porţi RTL NU — ŞI cu două intrări. 

Pentru a examina operaţiile logice realizate de circuitul din fig. 23.2.a 
vom preciza, mai întîi modul de reprezentare.? Vom alege reprezentarea 
pozitivă, în cadrul căreia starea O este reprezentată nominal de tensiunea 
«de colector a unui tranzistor saturat : 


Vo = Voz (sat), (23.1 a) 


iar starea 1 este reprezentată nominal de tensiunea de colector cu tranzis- 
“torul blocat, 


Vi = Voc. (23.1 b) 


În realitate, mai sus a fost definită o reprezentare corelată mai mult 
cu stările tranzistorului, decît cu nivelurile de tensiune; în adevăr, ten- 
siunile se pot modifica într-o gamă largă de valori, fără a deteriora per- 
formanțele circuitului. Factorul cel mai important este starea tranzisto- 
rului de blocare sau de saturație. 

Plecînd de la reprezentarea definită prin ecuațiile (23.1), din fig. 23.2, a 
se vede că dacă tensiunile la toate intrările sînt Voz (sat), tranzistorul va fi 
blocat şi tensiunea de ieşire va fi Vo. Pentru toate celelalte combinații de 
tensiune de ieşire, va fi saturat cel puţin un tranzistor. Oa urmare conți- 
nutul tabelului de adevăr aferent circuitului va fi cel din tabelul 23.1 
(reprezentat numai pentru donă intrări). Din tabel rezultă clar că circuitul 
examinat este o poartă NU — SAU. 


1 Vezi, de exemplu, bibliografia [23.3]. 
2 Prin „reprezentare“ înţelegem tipul corelaţiei între valorile 0 și 1 ale unei varia- 
bile logice binare și nivelurile de tensiune care le reprezintă (N.T.). 
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Într-un sistem digital, poarta NU — SAU din fig. 23.2 se folosesc 
de obicei pentru a comanda alte circuite RTL; fig. 23.3 prezintă un exemplu 
de asemenea comandă, în care o poartă NU—SAU R7L(P,, Pa Ps) 
comandă N tranzistoare, fiecare din acestea reprezentînd un etaj al unei 
alte părți similare. Dacă o poartă P 


este saturată, Vom = Vor (sat) și Tabelul 23.1 
tranzistoarele ,5, T ete. vor fi blocate. Tabel de adevăr 

Dacă o poartă P este blocată, tensiunea - -— 
Voz creşte spre valoarea Voc pînă cînd Fi | R | 


tranzistoarele Q, S, T ete. se deschid. [eo asetee Bei 
Rezistenţele Ry conectate în serie cu 
bazele tranzistoarelor Q, S, 7, ete. ega- 
lizează curenţii de bază și reduc astfel 
neuniformităţile regimurilor de funcţi- 
onare care ar fi provocate de caracte- 
risticile neidentice de intrare Z—V ale tranzistoarelor comandate. 

Funcționarea corectă a circuitelor RTL depinde în mod substanțial 
de următorele condiţii : 

1. Valorile rezistențelor R; și Ry trebuie să fie alese astfel încît atunci 
cînd o poartă P este blocată, tranzistoarele Q, S. T etc. să fie în stare de 
conducțţie. 

2. Cînd o poartă P este în stare de conducție, tranzistoarele Q, 8, 7 etc. 
trebuie să fie blocate. Această condiţie reclamă ca 


“nee 


| 
i 
a 
| 
j 


| 
| 
i 
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Var > Vos (sat), . © (23.2) 


unde V pgr este tensiunea de prag bază — emitor, adică tensiunea, la care 
tranzistorul începe să conducă. Pentru tranzistoarele en siliciu, această, 
condiţie este satisfăcută în mod corespunzător la temperatura camerei. 


23.2.2. Rezerva de tensiune 


Rezerva, de tensiune A a unui circuit logic a fost definită în fig. 22.1 
ca diferenţa între tensiunea maximă corespunzătoare stării O şi tensiunea 
minimă corespunzătoare stării 1 (presupunind din nou o reprezentare 
pozitivă). O definiţie echivalentă, însă, mai convenabilă din punct de ve- 
dere practic, constă în a numi rezervă de tensiune A, pragul de tensiune pe 
care trebuie să-l depășească o tensiune perturbatoare, de zgomot, pentru 
a provoca o tranziţie nedorită a circuitului dintr-o stare în alta. Pe această 
bază, putem determina rezerva de tensiune a unei porţi RTL cu ajutorul 
circuitului tipic din fig. 23.4. La circuitele RTL, limitarea prin rezerva 
de tensiune apare atunci cînd 7, este saturat şi V cz este egal cu Voz (sat). 
În condiţii ideale, această tensiune este suficientă pentru a menţine tran- 
zistorul T, blocat — aşa cum este necesar. Dacă însă în circuit este indusă 


g. 23.2. —SAU RTL (sau DCTL) : 


a — poartă NU-SAU cu trei intrări; b — fotomicrografia unei 
două int 


i plăcute de siliciu cu patru porti NU—SAU, cu cite 


tări, 
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o tensiune de zgomot e,, atunci starea lui T; se poate schimba. Mai exact, 
dacă : 


e, + Vor(sat) > Boer (Ta) (23.3) 


Ke 


N Inverscore 


Fig. 23.3. Poartă NU—ŞI RTL care comandă aite circuite logice RTL. 


tranzistorul T, va începe să conducă. Astfel, folosind definiţia dată 
mai sus pentru rezerva de tensiune, avem pentru circuitele (RTL) 


A = Vas — Vez (sat). (23.4) 
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În $ 23.2.3 s-a arătat că tensiunea de prag V pgr are coeficientul de tem- 
peratură egal cu cel al unei diode exponenţiale (valoarea mărimii V poz scade 
cu 2—3 mV/O atit pentru germaniu, cît şi pentru siliciu). Coeficientul de 
temperatură al parametrului Vog (sat) are o structură mai complicată, 


Fig. 23.4. Calculul rezervei de tensiune a unui circuit RTL. 


deoarece la dependenţa de temperatură a acestuia contribuie mai mulți 
factori, printre care remarcăm căderile de tensiune în masa materialului 
semiconductor și variațiile cu temperatura ale factorilor 8p Și fa. În îig.23.5 
sînt indicate date tipice privind dependența tensiunii Vos (sat) de tempera- 


Ip lig =10 


ea, V 
Aas A 
Ba» Q 


-50-25 0 25 50 75 100 125 150 
7, femperolora joncfiami, '€ 


Fig. 23.5. Dependența de temperatură a tensiunii Vog (sat). 


tură 1. Este important de remarcat faptul că valoarea absolută a tensiunii 
Vep (sat) tinde să crească atunci cînd temperatura se măreşte. Rezultă 


V. § 1.2.2. a lucrării indicate la bibliografie [23.2]. 
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atunci, din (23.4), că rezerva de tensiune scade odată cu creșterea tempe- 
vaturii. La temperaturi suficient de ridicate, rezerva de tensiune poate 
ajunge astfel la valori de 0,1 sau 0,2 V. Este evident că unul dintre nea- 
junsurile principale alo circuitelor RTL este rezerva de tensiune scăzută, 
și, prin urmare, o imunitate la zgomote redusă. 

Poate părea surprinzător faptul că, pentru circuitul examinat, repre- 
zentarea definită iniţial în § 23.2.1 prezintă o rezervă separatoare suficientă 
de tensiune între stările de blocare și de conducţie, așa cum rezultă de mai 
Jos; 


Vo = Vog (Bat) = 0,2 V 
V, = Va =3V 


pe cind mai sus se afirmă că zona separatoare poate fi de numai citeva 
zecimi de volt. Această contradicţie se datorește faptului că reprezentarea 
aleasă inițial a avut la bază stările circuitului, și nu nivelurile de tensiune. 


Yce 


| 
Te oi Starea 7 | 
„23.6. Tensiunile de colector corespunzătoar 
siuni colector  corespi oare f 


reprezentării tranzistorului prin stările logice. 
for] 


Sforeo 0 | pe 
Tronzistor sofuraj 


| 


Astfel, stările logice 1 şi 0 corespund nu unor valori particulare ale ten- 
sinnii de colector, ci blocării, respectiv saturării tranzistorului. Curenţii de 
colector în stările de blocare și de conducţie pot diferi cu mai multe 
ordine de mărime, însă această diferență mare între curenți poate cores- 
punde unei variații relativ mari sau relativ reduse a tensiunii de colector. 
“Valorile indicate mai sus sînt, prin urmare, mai curînd valorile nominale 
ale tensiunilor. Această analiză poate fi mai ușor urmărită cu ajutorul 
fig. 23.6, care arată grafic relația dintre valorile nominale ale tensiunilor 
indicate mai sus, pe de o parte — și mărimile Ver Şi A, pe de altă parte. 


A, 
g OT 


24e. 587 
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23.2.3. Capacitatea de încăreare la ieşire 


În $ 23.2.1 am afirmat că o condiţie pentru funcționarea corectă a 
porţii NU—SAU RTL (fig. 23.7) este ca rezistențele Rz și Ry să fie astfel 
alese, încît atunci cînd o poartă P este blocată, tranzistoarele Q, 8, T etc. 
să fie în stare de conducție. Această condiție poate fi reformulată astfel 
încît să fie mai clar accentuată limitarea numărului maxim de tranzistoare 
ce pot fi comandate de către o poartă RTL, numită de obicei capacitate de 
încărcare la ieșire. 

Practic, pentru o structură dată de poartă RTL cu valori date ale 
elementelor Vcc, Rr, Rp, numărul maxim de circuite care pot fi comandate 
de către poarta P este limitat de cerința ca tranzistoarele Q, S, T să fie în 
stare de conducţie și saturație cînd poarta P este blocată. Pentru tranzis- 
toare și rezistenţe identice în toate circuitele, curentul de colector la sa- 
turație al tranzistoarelor Q, 8, T este: 


Lé 
1, (sat) se E. 23.5 
e (sat) = (23.5) 


L 


Prin urmare, curentul de bază al tranzistorului Q trebuie să fie : 


I > EH — Tee, (23.6) 
A Br brBr 

Dacă toate tranzistoarele Q,8,7 sînt în stare de conducție, acestea vor 
reclama același curent de bază, dat de (23.6); aşadar curentul total care 
trebuie debitat de poarta P este NI. Deoarece tranzistoarele porții P 
sînt blocate, întreg curentul NI, trebuie să parcurgă rezistorul R; al 
porţii P. Curentul I} prin rezistorul R; poate fi ușor calculat, dacă presu- 
punem că tensiunile bază — emitor ale tranzistoarelor Q, S, T sînt nule : 


e 
[3 
= 
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Ecuația (23.8) ne dă factorul de ramificare la ieșire, N : 


N /aversocre 


Fig. 23.7. Calculul factorului de încărcare la ieşire. 


Îndeplinirea condiţiei (23.9) va asigura funcționarea tranzistoarelor 
Q, S, T cel puţin la limita de saturaţie.Ne reamintim însă că în cap. 22 
am arătat că pentru a menţine saturația în condiţiile variațiilor factorului 
Bp, ale tensiunilor surselor de alimentare etc., ca şi pentru a realiza un 
răspuns rapid la tranziţiile între stări, pe baza tranzistorului se aplică 
de obicei o supracomandă de curent. Cu alte cuvinte, 13 este mult mai mare 
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decit valoarea minimă specificată de relaţia (23.6). Această supracomandă 
pe bază conduce însă la o reducere proporţională a factorului maxim de 
ramificare la ieșire. Astfel, dacă Ip este de cinci ori mai mare decit valoarea 
necesară pentru saturație, limita factorului de ramificare la ieșire devine: 


alt, 


(23.10) 


Pentru o familie dată de circuite integrate digitale, valorile mărimilor 
Br, Ra şi R, sînt cunoscute, În acest fel, ramificarea la ieșire poate fi ex- 
primată prin reguli simple de încărcare, care permit evitarea unor calcule 
detaliate. De exemplu, potrivit specificaţiilor tehnice pentru o serie de 
blocuri logice RTL poarta NU-—SAU cu trei elemente poate comanda 
16 „sarcini unitare”, fiecare intrare a porţii NU—SAU, — ca și a celor 
mai multe altor blocuri logice în familie — reprezentînd 3 sarcini unitare. 
Aşadar, pentru această familie particulară de circuite logice, o poartă 
NU — SAU poate comanda 5 alte porţi NU-—SAU, factorul de ramificare 
la ieşire fiind 5. 


23.2.4. Etaje tampon 


În numeroase cazuri de proiectare de sisteme digitale este necesar să 
fie comandate mai multe etaje decit permit regulile de încărcare pentru 
circuitele în discuţie. De exemplu, putem dori să folosim poarta NU—SAU 
examinată mai sus pentru a comanda un număr de tranzistoare mai mare 
decît limita, maximă care rezultă din (23.10). În asemenea cazuri, la circuit 
se atașează un etaj tampon, a cărui funcţiune principală este de a ridica 
valoarea factorului de încărcare la ieșire. 

Un etaj tampon simplu, reprezentat de un repetor pe emitor, este arătat 
în fig. 23.8, a. Dacă sarcina este formată din N alte tranzistoare, ca în 
fig. 23.7, atunci o analiză simplă va duce la concluzia că valoarea maximă 
a curentului pozitiv de ieşire, iz, debitată de etajul tampon, este : 


i = E Pa a 23.11 
în (003) DEF D 


presupunînd, totodată, căderile de tensiune bază — emitor egale cu zero 
(v. problema P.23.1). Vom nota, totuși că acest etaj tampon absoarbe 
un curent neglijabil. În adevăr, dacă presupunem condiţiile de încărcare 
astfel încît curentul este debitat în emitorul tranzistorului B, curentul 
in fiind deci negativ, tranzistorul B, se blochează. Astfel, circuitul din 
fig. 23.8, a, funcționează ca un tampon și măreşte factorul de încărcare la 
ieşire numai pentru î, pozitiv (v. problema P.23.2). 
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Un etaj tampon ceva mai complicat, Ia care dificultatea de mai sus 
este înlăturată, se prezintă în fig. 23.8, b. Acest circuit conţine reperioare 
pe emitor cu tranzistoare complementare, pnp și npn, ceea ce permite de- 
bitarea unor curenţi mari de ambele polarităţi (v. problemele P.23,3 și 
P.23.4). 


+ 


K 


fe ji 
4 
ý [read] mõ 
+o ori A F = 


Fig. 23.8. Circuite tampon. 


În fig. 23.9, a este arătat; un al treilea circuit tampon. Dacă ieșirea 
circuitului de comandă a etajului tampon este în starea 0, aşa încît V, 
este aproape zero, atunci B, și B, vor fi blocate. În aceste condiţii, prin 
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R, şi dioda D va circula spre baza tranzistorului B, un curent care va 
deschide acest tranzistor. B, este conectat în. configuraţia cu colectorul 
comun, ceea ce creează posibilitatea debitării unui curent pozitiv iz đe 
valoare mare în sarcină. 

Cînd tensiunea de intrare are un nivel ridicat, tranzistoarele B, şi Pa 
se saturează. Tensiunea nodului K devine atunci : 


tr = Vaza + Vor (sat), (23.12) 
iar tensiunea de ieşire va fi: 
Vo = Voz(sat). (23.13) 


Se poate înțelege acum rolul diodei D. Dacă dioda nu ar fi prezentă, în 
această stare tranzistorul B, va fi polarizat direct de tensiunea 


tr — to = Vars 


.9. C reci e tampor rea integrată a circuitului a, dioda D, poate fi un tran- 
diodă : 


lioa o polarizare externă! ; valori tipice ale rozic- 
fotomierografia circuitului integrat din b 


a — tampon; b — circuit tampon inte 
tentelor : Z, = 450 Q, Rs = 1000 0, 
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absorbind așadar un curent important. Introducerea diodei atrage după 
sine prezența unei tensiuni de 0,6 V în serie cu baza tranzistorului Be, 
ceea ce reduce tensiunea de intrare a acestuia și determină o scădere sub- 
stanţială a curentului de colector al acestuia. Tensiunea de prag va fi și 
mai mare dacă se introduc două diode în serie cu baza tranzistorului Bz, 
ceea ce va crea o „rezervă” de funcţionare sporită. Deoarece B, este acum 
saturat, circuitul poate suporta un curent negativ de sarcină de valoare 
mare. Deoarece circuitul are capacitatea de a accepta curenţi de sarcină 
mari, atât în starea de „nivel” înalt, cât și în cea de „nivel scăzut”, fac- 
torul său de încărcare la ieşire are o valoare înaltă. 

În fig. 23.9, b se prezintă un al patrulea etaj tampon, disponibil ca 
anul din circuitele aparținînd unei familii RTL integrate !. Funcționarea 
acestui etaj nu se mai analizează, ea fiind similară cu cea a circuitului tam- 
pon din fig. 23.9, a (v. problema P.23.5). Fotomicrogratia unei variante 
integrate a circuitului tampon din fig. 23.9, b.se dă în fig. 23.9, c. Pentru a 
ușura indentificarea circuitului în structura din fotomicrografie, numerele 
afectate terminalelor sînt prezente în ambele figuri. 


23.2.5 Viteza de comutație 


Calculul vitezei de comutație a unui circuit logic complet, chiar într-o 
configuraţie simplă ca cea din fig. 23.7, reprezintă o sarcină foarte dificilă, 
Pentru a obţine o imagine aproximativă a problemei vitezei de comutație a 
circuitelor digitale cu mai multe etaje, vom examina, două inversoare 
conectate în cascadă, ca în fig. 23.10, a. 

Să trasăm, în primul rînd, caracterisetica statică de transfer a circuitului 
v în funcţie de t. Pentru valori mici ale semnalului de intrare v,, adică 
vr = Vop (Sat), T, va fi blocat. În aceste condiţii, T, este în stare de conduc- 
ție, deci curentul de bază va îi: 


În regim statie, dacă neglijăm Vep (sat), avem : 


io (sat) = 2 =5 mA. 
0,6 
Este evident că tranzistorul 7, va funcționa în regim de saturație accentu- 
ată, deoarece inegalitatea 
ins > -Loat) (23.14) 
r 


3 Vezi bibliografia [13.3]. 
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este îndeplinită cu un grad mare de siguranţă dacă admitem pentru £ 
valoarea, tipică 50. A k E 

Dacă vom presupune acum că vr creşte, atunci, pentru v; =~ 0,4 V, 
T, începe să intre în regiunea activă. Cu toate acestea T, va rămine în 
saturație atât timp cât curentul de colector al tranzistorului T, va avea o 
valoare suficient: de mare. Prin urmare, v; trevuie să crească pină la apro- 
ximativ 0,6 V, înainte ca T, să iasă din saturație. Ambele tranzistoare 
funcționină acum în regiunea activă, caracteristica, de transfer va crește 
abrapt, panta sa fiind egală cu amplificarea diferențială a circuitului : 


Avo Ra x Fra —502x ss x 26 


An Rat Boa O Rs + Rm 


Aceste detalii pot fi urmărite pe caracteristica statică de transfer, reprezen- 
tată în fig. 23.10, b (reprezentarea nu este făcută la scară din cauze evi- 
dente). 

a v, creşte încet în continuare, T, se blochează cind Ver, scade 
pină la 0,4 V, aşa încît dincolo de acest punct tensiunea rămîne constantă 
și egală cu Yoo. Oreşterea mărimii vy conduce în final la saturarea tranzis- 

orului +. 

$ Plecînd de la comportarea circuitului în regim static, să ne întoarcem 
acum la problema principală : calculul intervalului de timp în care cele 
două inversoare comută din o stare în alta ca răspuns la o variaţie treptată 
de tensiune v,. Să presupunem că tensiunea de intrare +, se modifică în 
formă de treaptă la t = 0 din starea 0, reprezentată de : 4 


= 900. 


v= Vo = Vor (sat) = 0,1 V. 
în starea 1, reprezentată de : 
v = Vy = Vo = 3 V. 


Să mai admitem că circuitele sînt realizate cu tranzistoare npn difuzate 
cu siliciu, avînd parametrii modelului controlat prin sarcină 


Br = 0,5 ns Tap = 25 ns 
Pr = 2 ns zpr = 10 n8 
Qro = 1x107! pO. 
K,=1 K=4 


Vom aborda problema tranziției între stări estimînd mai întîi performanțele 
circuitului din acest punct de vedere, cu ajutorul metodei propuse în 
$ 22.3 și verificînd apoi rezultatele cu ajutorul calculatorului. 
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Am arătat anterior — în decursul calculului regimului static că T, 
se găsește inițial în saturație accentuată. Acest fapt simplifică oarecum 
calculele, deoarece putem presupune că sarcina acumulată în exces de 


bază, Qs2 va menţine tranzistorul T, în saturație de-a lungul întregului 


mc =+3V =+3V 


Rs fa 
6000 4000 


ve 


oj 26 t 
b 
Fig. 23.10. Două inversoare RTL conectate în cascadă : 
a — circuitul; b — caracteristica de transfer de tensiune. 


interval de timp în care se deschide T,. Astfel, i divizată 
i timy X y problema poate fi divizată 
în două secțiuni aproape independente, fiecare tratînd regimul tranzitoriu 
al Tii singur etaj. 

„Întrucît T, este saturat în acest interval, tensiunea sa de bază va fi 
seal la aproximativ 0,6 V. În acest fel, atit timp cît T, rămîne saturat, 
pute ţine seamă de influența acestui tranzistor formînd echivalentul 

venin al întregului circuit situat la dreapta punctelor a, a’ : 


Rr = Ran ||Rr = 0,6 || 0,4 = 0,24 kQ 
Ra 


=16 Ne 
Rat Ba 
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Pe această bază obținem circuitul echivalent cu un singur etaj din fig. 
23.11. “4 

Folosind metoda descrisă în § 22.3.1, putem găsi variațiile mărimilor 
drz Și dro apărute cînd regimul de funcționare al tranzistorului P, este 
schimbat de la blocare pînă la limita regiunii active. Variația de sarcină 


Fig. 23.11. Primul etaj, cu sarcina 
echivalentă Thévenin. 


obținută va fi egală cu integrala curentului de bază. Dacă vom neglija 
căderea de tensiune pe Er și vom presupune că valoarea medie a curen- 
tului de bază este aproximativ 2,8 mA, vom găsi pentru timpul de înti:- 
ziere valoarea (v. problema P.23.5) : 


ia = 0,7 ns. 


Întrucit supracomanda pe bază este substanţială, putem îi siguri 
că traversarea regiunii active se face rapid. Pentru a estima timpul de 
creştere al circuitului din fig. 23.11, vom putea deci neglija efectul recom- 
binării — aşa cum s-a arătat în $22.3.1 — și integra ecuaţia sarcinii 
pentru bază, obţinînd: 


(e z 
(isdi Agr + Alro + Aare. (23.15) 


În acest fel am redus analiza comutării directe a primului etaj la o formă 
identică celei din § 22.3.2, putind lăsa pe seama problemelor calculele 
detaliate pentru găsirea timpului de creștere (v. problema P.23.7). Timpul 
de creştere care rezultă pentru primul etaj este 


t, = 3,8 ns. 


Tensiunea de colector tom Va avea formă de rampă, așa cum se arată 
prin linie continuă în fig. 23.12, b. 
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Aşa cum am mai spus, inițial T, se găseşte în saturație profundă. 
Este deci rezonabil să ne așteptăm ca timpul de stocare ta asociat cu 
evacuarea sarcinii în exces gşa, să fie considerabil mai mare decât t, Pe 
această bază, tensiunea Vom, Care comandă tranzistorul Ta, poate fi apro- 
ximată mai curînd ca o treaptă ce apare la momentul t =~ 2,6 ns decit 
ca o rampă — așa cum se arată prin linia întreruptă din fig. 23.12, b 


IC) 


$ 


Fig. 23.12. Formele de undă ale tensiunii de 
Ens colector, pentru circuitul din fig. 23.10. 


b c 


Pentru a evalua timpul de stocare şi timpul de scădere aferente tranzis- 
torului T,, vom nota mai întîi că, date fiind valorile mici ale rezistențelor 
de bază, curentul de bază care realizează blocarea tranzistorului T, are 
o valoare mare. În adevăr, după ce 7, se saturează și înainte ca T, să 
iasă din saturație, 


Răspunsul unui etaj inversor la un impuls treaptă de blocare în prezenţa, 
unei supracomenzi de blocare a fost discutat în $ 22.3.4. De aceea, calcu- 
lele de detaliu pentru acest caz sînt din nou lăsate pe seama problemelor 
(v. problema P. 23.8). Timpul de stocare şi timpul de scădere care rezultă 
pentru tranzistorul 7, au valorile de aproximativ 11,4 ns și, respectiv, 
7,5 ns. Reprezentarea aproximativă a, formei de undă a tensiunii de ieșire 
se dă în fig. 23.12, e. 

Ajungem prin urmare, la concluzia, că timpul necesar pentru ca cele 
două etaje inversoare din fig. 23.10, a să-și schimbe stările de la T, blocat, 
T, deschis, la 7, deschis, T, blocat, este aproximativ : 


t= 0,7 +1,94 11,4 + 75 = 21,5 ns. 
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verificăm acest rezultat cu ajutorul calculatorului. Potrivit pro- 
A imi în § 22.6, trebuie mai întii să scriem ecuațiile pentru 
modelul de circuit controlat prin sarcină (fig. 23.12, b) în termenii varia- 
bilelor de stare; aceste variabile sînt tensiunile pe capacități Vaan Csen 
Paza Și Veco Schema topologică a circuitului (fig. 23.13, e) arată c: aceste 
tesiuni, împreună cu sursele de tensiune v, şi Voc formează ma pa bore 
propriu”, ceea ce ne arată că am definit un set corect de variabile. 


ke=+3v 
F 


— urse de | 
Tensiune si 
condensohore 


=>- Surse de 
corent si 


rezistore 


3.13. Analiza a două etaje inversoare conectate în cascadă, cu ajutorul ecuațiilor 
: de sarcină : 
a ~circnitul; b = modelul; e — topologia circuitului. 
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În § 22.6.2 au fost deduse relațiile corespunzătoare descrierii unui 
tranzistor prin variabilele de stare. Deoarece în problema noastră avem 
două tranzistoare, vor fi necesare 4 ecuații. Pentru primul tranzistor 
aceste ecuații sînt (din 22.62 şi 22.63): 


Amt drzi) _ dea 


1 1 A 
-= gn (> J-i s10) 
dt Tr TBF Tr 
Uga + gra) _ dn a| ta )- ic (23.17) 
at Ex 722 Ta 
Pentru al doilea tranzistor : 
(gre + drea) _ gre _ an Tor (23.18) 
dt na Tar 
di 
(gre + groa) _ gre m | 1 si 1 | io (23.19) 
dt Tr Aa Tg) 


Sînt necesare, de asemenea, pentru ecuații similare celor date de (22.67) 
Întrucît în circuit nu există capacități extreme, nu mai sînt necesare 
alte ecuații diferențiale. 
Trebuie să găsim acum expresiile celor patru curenți de legătură, 
definiți în fig. 23.13, c, ca funcţii de tensiunile — variabile de stare. Aceste 
ecuații pot fi găsite cu ajutorul fig. 23.13, b şi fig. 23.13, c: 


(23.20 a) 


Vegi — Vso 


ip = (23.20 b) 

a Esz 

i, = Pe — Pepi + tsa (23.20 e) 
Ra 

iso = Poe — Yers + Vace, (23.20 a) 


Ris 
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În sfirşit, vom face legătura între curenţii folosiţi în scrierea ecuațiilor 
(23.16 — 23.19) şi curenții de legătură. Deoarece io. este un curent de 
legătură, vor fi trei ecuaţii de legătură: -> 


in = în — în — în (23.20 e) 
i ia =ù ta (23.21) 
is = — ipa — ior (23.22) 


Aceste ecuații, împreună cu relațiile (21.30) şi (21.21), care exprimă ar, 
dn» lre Și Qro în funcție de variabilele de stare, precum și ecuaţia tensiunii 
de ieșire vo = — Usoz + Paza Pot fi trasate pe calculator în vederea, efec- 
tmării circuitului. 


2 
Š 
7 
2 | mi - 
2 Ej KA 15, -2 25 J0 
Īmpvlas È 
i 
d | 
3] 
| 
7 
o = f Pi i i 
o 5 w ss 20 25 30 
Timpul, ns 


Fig. 23.14. Soluţia obţinută prin anali: 


pe calculator pentru răspunsul 
inversorului din fig. 23.13, a la un s 


al treaptă de intrare. 


Rezultatele obţinute prin analiza pe calculator, prezentate în fig. 23.14 
pentru un semnal treaptă de comutare directă aplicat la intrarea tranzis- 


384 23. CIRCUITE DIGITALE NPREGENERATIVE IN MAI MULTE ETAJE 


torului 7,, confirmă soluţia intuitivă dată mai sus. Tranzistorul 7, co- 
mută direct în aproximativ 5 ns, iar intervalul de timp necesar pentru 
blocarea tranzistorului T, este de aproximativ 21 ns. 


23.3. ALTE EXEMPLE DE CIRCUITE LOGICE CU SATURAȚIE 


23.3.1. Cireuite logice cu diode şi tranzistoare (DTL) 


Circuitele logice cu diode și tranzistoare constituie o extensiune natu- 
rală a circuitelor logice cu diode discutate în cap. 6. După cum s-a notat 
în $ 6.2.2, circuitelor logice cu diode le este proprie o deplasare a nivelurilor 
logice, provocată de căderea de tensiune de 0,6 V pe joreţiunile diodelor 
aflate în stare de conducţie. În plus, circuitele logice cu diode nu prezintă 
amplificare — datorită absenței elementelor active —, ceea ce limitează 
substanţial factorul de ramificare la ieșire. Este logic, prin urmare, să 
atașăm un amplificator cu tranzistor la ieșirea fiecărei porți cu diode. 
În acest; fel se realizează simultan separarea, între circuite, creșterea capa- 
cităţii de comandă şi reconstituirea nivelurilor logice. În general se folo- 
sește un amplificator inversor, după cum se arată în fig. 23.15. 

Pentru o funcţionare corectă, atunci cînd oricare tensiune de intrare 
are un nivel scăzut, de exemplu : 


va = Vo = Voz (sat), 


se presupune că tranzistorul este blocat. Tensiunea v; la ieșirea porți 
cu diode va fi (pentru dispozitive cu siliciu) : 


v; = Voz (sat) + 0,6. 


+V 


Li] 


Ye 


Fig. 23.15. Poarta NU — ȘI DTL. 
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Diodele D, şi D, precum și sursa de tensiune negativă sint introduse 
pentu a deplasa nivelul de tensiune v; la o valoare inferioară tensiunii 
de prag (de bază) a tranzistorului. Întrucit căderea de tensiune pe ambele 
diode D, și D, va fi aproximativ 0,6 V, pentru oricare din semnalele de 
intrare aflate la nivel scăzut, tensiunea de bază v, va fi: 


n =y — 1,2 ~ — 0,5 V. 


Prezența unui astfel de tensiuni negative pe bază va bloca puternic tran- 
zitorul, ceea ce va asigura o rezervă ridicată de tensiune. 

Porțile DTL realizate în tehnologie integrată, deși au în principiu 
aceeași configurație cu cea din fig. 23.15, conțin de obicei amplificatoare 
mai complexe, așa cum se poate vedea în fig. 23.161. În cazul acestor ci 
cuite, deplasarea de nivel este realizată prin căderile de tensiune emitor- 
bază ale etajelor intermediare de amplificare, în loc de diode. În plus, 
aceste tranzistoare introduc și o amplificare înaltă de curent. În fig. 23.16, e 


Woe Wc 


Fige 2016. 


se poate vedea fotomicrografia unei plăcuțe de siliciu care conţine două 
din porţile din fig. 23.16, b (v. şi planșa 3). Rezistenţa R; nu este realizată 
pe plăcuţă, ea fiind o parte a circuitului exterior. 


zi bibliografia [22,3] și (20.4. 


386 23. CIRCUITE DIGITALE NEREGENERATIVE IN MAT MULTE ETAJE 


[ari 


=D 


= 
az 
Dă 


T 


ig. 23.16. Porţi NU — ŞI DTL cu circuite integrate : 
a sib — circuite: e — fotomicrografia unel plăcute din b. V. și Planga XII. 


23.3.2. Circuite logice tranzistor — tranzistor (TTL, T?L) 


Avantaje suplimentare pot fi obținute dacă diodele porții din fig 
23.15 sint înlocuite cu joneţiunile de emitor ale unor tranzistoare. Cireni- 
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tul care rezultă se vede în fig. 23.17. Pentru oricare din semnalele de in- 
trare aflat la nivel scăzut, de exemplu : 


ta = Vez (sat), 


unul din tranzistoarele T,, T, sau T, va fi saturat, așa că tranzistorul 
i inversor de ieşire va fi blocat (observăm că această configurație nu conține 
elemente pentru deplasarea de nivel, ceea ce reprezintă un avantaj major 
față de circuitele logice DTL). Dacă toate intrările se găsesc la nivel înalt, 


LEI Fec, 


+v 
Î 
gji fa [Je 


+e Vec 


= 


Vig. 


17. Poarta NU — ȘI TTL. 


de dioda emitor-bază a tran: 
saturat). Poarta examinată realizează funci 
DTL corespunzător (fig. : 

Este important să remarcăm că, deoarece atît bazele tranzii 
, pe de o parte, cît și colectoarele, pe de altă parte, 
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înt e ele, este posibil ca aceeaşi funcţie logică să fie realizată într-un dis- 23.4. CIRCUITE LOGICE FĂRĂ SATURAȚIE 
pe tiv Pali âmnicor unic, arătat în fig. 23.18, 1). Această configurație 
este ușor de construit în forma unui circuit integrat. Di reaS nai, E 
g an cauză Aşa cum am indicat în § 22.3.3, sarcina stceată care apate cînd starea 


de conducție a unui îi anzistor se găsește în 1cgiunea de saiw epic, cor duce 
la distorsionarea impulsurilor, Întrucit aceste distorsiuni se manifestă 
prin lărgirca impulsurilor, ele limitează viteza maximă de func 
a circuitului de comutație. Deşi, așa cum s-a mătat în $ 22.4, consecințele 
neplăcute ale prezenţei sarcinii stocate pot fi diminuate cu ajutoru! capa- 
cităților de accelerare, întirzierea determinată de timpul de stocare nu 
poate fi eliminată complet în circuitele cu saturație, deoarece valoare: 
de virf a curentului de blocare este limitată de circuit. 

Pentru a înlătura posibilităţile de saturare a tranzistoarelor, au fost 
concepute citeva configurații practice de circuit. Acestea evită saturația 
în una din următoarele căi : fie se folosesc diode de fixare pentru a limita 
tensiunea, colector-bază în așa fel încît joncţiunea de colector nu poate 
deveni polarizată direct, fie se controlează curentul de colector în starea 
de conducţie în jurul unei valori pentru care căderea de tensiune pe rezistența 
de sarcină este insuficientă pentru a satura tranzistorul. Vom lua acam în 
discuţie caracteristicile celor două tipuri de circuite de comutație cu tran- 

istoare menţionate pentru care starea de conducţie este plasată în 
regiunea activă în loc de regiunea de saturație. 


Y 


23.4.1. Folosirea diodelor de fixare pentru evitarea saturațici 


O cale evidentă pentru prevenirea saturației unui tranzistor în conec: 
tarea unei diode de fixare în circuitul de colector (fig. 23.19). Starea de 
conâncţie a circuitului inversor se găsește acum în regiunea ac , deoa- 
rece dioda legată de terminalul de colector împiedică tensiunea v, să scadă 
mai jos de nivelul Vy—Vp, unde V, este căderea de tensiune pe dicâă. 
Astfel, alegînd în mod corespunzător mărimea Vs, joncțiunea de colector 
rămíne polarizată invers, chiar dacă valoarea curentului de coma 
aplicat in bază este mare. 

Cu toate aceastea, circuitul propus are neajunsuri importante. Dacă 
vom comuta direct tranzistorul făcînd v, = Vec, curentul de colector va fi 


b , 
Fig. 23.15. Poari „realizată in varianta mulliemilor, cu circuite integr to ie = Bris = Bp- 2. (23.23) 
n 


dispozitivul multiemitor este folosit de obicei cu unul dintre etajele tampon 
de ieşire discutate în $ 23.2.4. Un exemplu tipic care utilizează ctajul 
iampon din fig. 23.9, a este prezentat în fig. 23.18, b. ' Valoarea mare a curentului de colector — mult mai mare decit F, x 
Ezi bibhografia [23.4]. cwentul de colector în absența diodei de fixare — conduce lao sarcină 
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stocată mare, deoarece în regim staționar (pentru acest circuit, în regiunea 
activă) : 


de = Ister = Tgr E: (23.24) 


Re 


VW, Fig. 23.19. Folosirea unei diode de fixare pentru 
evitarea intrării tranzistorului în saturație. 


Mai mult; decit atit, prin diodă va circula un curent important aşa că în 
aceasta va fi stocată o sarcină de valoare mare. Datorită acestor 
donă efecte, circuitul fără saturație examinat poate avea un răspuns mai 
lent în regim tranzitoriu (v. problema P.23.9). Cauza principală a distor- 
sionării formelor de undă în circuitele logice nu este saturaţia în sine, ci 
sarcina acumulată în bază, excesivă în raport cu valoarea necesară pentru 
a menţine curentul de colector dorit. Dificultatea principală legată de 
funcţionarea, circuitului din fig. 23.19 constă în faptul că dioda nu are o 
influență, suficientă asupra importantului parametru care este sarcina, 
din bază. 

Circuitul din fig. 23.20, a oferă o modalitate mai practică de a evita 
saturaţia tranzistorului. Dioda D, devine polarizată direct de îndată ce v, 
„este mai mare decît 1 V. Dioda D, devine şi ea polarizată direct după ce 

tensiunea de colector a scăzut la aproximativ 0,6 V, evitînd astfel închiderea 
joneţiunii de colector. Mai important este totuşi faptul că dioda D, poate 
acum să transfome o parte a curentului de intrare direct în circuitul de 
colector, prevenind astfel acumularea unei sarcini excesive în bază. 
Pentru a calcula curenţii în regimul staționar corespunzător stării de 
conducție, putem folosi modelul din fig. 23.20, b. Deoarece starea de 
condueţie se găsește în regiunea activă, sînt valabile expresiile : 


23.4. CIRCUITE LOGICE FĂRĂ SATURAȚIE 591 


Io = — als = zp (Is.+ In) (23.27) 


Prin urmare 


Fig. 23.20. Inversor rapid fără saturație : 
a — inversor ca diodă de fixare; b — circuit echivalent pentru stare de conductie, 


Compararea rezultatului obținut cu ecuația (23.24) arată că în cazul 
studiat sarcina stocată este mai mică decit cea, corespunzătoare cireui- 
tului din fig. 23.19 (raportul acestor două sarcini depășește factorul 1 (Br) 
Curenții diodelor sint de asemenea de cel puțin 6, ori mai mici pentru acest 
circuit decit în fig. 23.19, așa încît se poate realiza o ameliorare substan- 
țială a răspunsului în regim tranzitoriu (V. problema P.23.10), cu condiția 
ca sarcina dominantă să fie componenta gp şi nu componenta gc. 


23.4.2. Circuite cu cuplaj pe emitor (ECL) 
Nu este, în general, posibil să se realizeze circuite de comutație fără 


saturație, în care saturaţia să fie evitată prin controlul curentului de bază. 
Amiplificarea, de curent Bp variază prea mult de la un tranzistor la altul 
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pentru a permite un control precis al curentului de colector în stare de 
conducție cu ajutorul curentului de bază. Pe de altă parte, curentul de colec- 
tor poate fi controlat — și în felul acesta se poate evita saturația — prin 
realizarea circuitului de comutație în așa fel, încît curentul de emitor 
în stare de conducţie este strîns controlat, fiind independent de nivelul 
comenzii de bază. Circuitele a căror structură are la bază această idee, 


"e + 
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Fig. 23.21. Circuit de cuplaj prin emitor : 
a circuit elementar: b — caraeterist iea statică de transfer. 


poartă numele de circuite logice cu cuplaj pe emitor (ECL). O variantă 
simplă de circuit ECL se prezintă în fig. 23.21, a. Remarcăm că topologia 
POE este identică cu cea a amplificatorului diferențial discutat in 
Curentul constant 7, debitat de sursa de curent, se va divide între 
emitoarele celor două tranzistoare într-un mod determinat de tensiunea de 
intrare v. Dacă aceasta este mai mică decit; potențialul de referință F, B 
tranzistorul T, este blocat şi întreg curentul Zo circulă prin tranzistorul 
T. Circuitul se găseşte în stare de blocare, iar tensiunea de ieşire v, este 
egală cu tensiunea de alimentare de colector Vo. Cind tensiunea, de intrare 
creşte T, începe să conducă, iar curentul 1, se divide între cele două tran- 
zistoarc. În momentul în care v, întrece potenţialul de referință Vr, dioda 
de emitor a tranzistorului 7, este polarizată invers și tot curentul 7, 
circulă prin 71. Aceasta este starea, de conducţie a circuitului, caracteri- 


zată de o tensiune de ieșire egală cu Vo — Io Ro. Curentul Lp este . rijat” 
către unul din tranzistoare prin intermediul tensiunii de intrare v. Compor- 


tarea circuitului poate fi analizată cu ajutorul caracteristicii statice de 
transfer din fig. 23.21, b. 
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Intervalul de valori ale tensiunii de intrare de-a lungul cărnia apare 
tranziția din starea de blocare în starea de conducţie, notat cu Av pe 
caracteristica statică de transfer, este îngust. Variaţii de tensiune de numai 
cîteva zecimi de volt sint suficiente pentru a transfera curentul de ia un 
tranzistor la altul. 

Inflexiunea caracteristicii de transfer la v, = Ve — Io Ro (punct în 
tensiunea v, începe să crească odată cu mărirea lui v,) apare cînd tranzii 
torul se saturează. Variantele practice de circuite ECL sînt proiectate 
astfel, încit să funcţioneze în zona inferioară acestui punct, prin vestrin- 
gerea gamei de variaţie a tensiunii de intrare v,. Observăm că acest circu 
are două ieșiri complementare, v, şi v, (precum şi o intrare suplimentară, 
obţională pe baza celui de-al doilea tranzistor). Acest circuit, care reg 
zintă blocul funcțional de bază al tuturor circuitelor logice cu cuplaj pe 
cmitor, poate fi utilizat, prin mmare, fie cu un amplificator inversor, 
fie ca unul care nu inversează faza, (v. problema P.23.11). 

În practică, sursa de curent din fig. 23.21, a este realizată de o rezis- 
tenţă şi de o sursă de tensiune negativă, așa cum se arată în fig. 23.22. 
Această modificare conduce la apariția unei uşoare pante negative a 
caracteristicii statice de transfer în regiunea corespunzătoare stării de 


re 


+0 
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Fig. 23.22, Circuit cu cuplaj prin emitor cu ieşiri complementare. 


Valorile corespunzătoare variabilelor de ieșire sint aproxima- 
ind bazate pe presupunerea că Jọ = 10 mA. În realitate, curentul 
de rezistență de emitor este puțin diferit într-o stare față đe cealaltă (v. 
problema P.23.]2). 

Valorile variabilelor de intrare și de ieşire din fig. 23.22 pun în evidență 
un dezavantaj al circuitelor ECE : nivelurile de tensiune care corespund 
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valorilor binare ale variabilei de ieşire sìnt deplasate faţă de nivelurile 
de tensiune de la intrare. Prin urmare. circuitele ECI nu pot fi conectate 
în cascadă. 


23.4.3. Poarta SAU — (NU-— SAU) cu cuplaj pe emitor (ECL) 


Fig. 23.23 prezintă structura unei porți logice cu cuplaj pe emitor. 
Să presupunem mai întîi că la intrările v4, vs, % este aplicat un semnal 
negativ. Pranzistorul Qo, a cărui bază e conectată la masă, va fi astfel 


+e + We 


fe 
“ 
Qo 
T 
Fig. 23.23. Poartă cu cuplaj prin emitor; poarta realizează funcțiile SAU 
şi NU — SAU. 


în stare de conducţie cu un curent de colector Io = Io, în timp ce Qu, 
Qa Qa vor fi blceate. Dacă acum, una sau mai multe dintre intrările v4, 
op sau vgdevine pozitivă, tranzistorul (sau tranzistoarele) corespunzător 
intră în starea de conducție. În acest fel v este o funcțiune NU—SAU 
pentru o reprezentare pozitivă. Funcțiunea SAU este de asemenea dis- 
ponibilă folosind tensiunea ve ca semnal de ieşire. Deplasarea de nivel 
între tensiunile de intrare şi de ieşire este prezentă și în acest caz, aşa cum 
se întîmpla pentru inversorul simplu ECL prezentat mai sus. 


23.4.4. Metode de cuplaj pentru circuitele cu cuplaj pe emitor (ECL) 


În fig. 23.241) este ilustrată o modalitate pentru eliminarea neadap- 
tării nivelurilor de curent continuu. amintite în secțiunea precedentă, 


1) Vezi bibliografia [23.4]. 
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Ieşirile porţii ECL sînt conectate la etajele repetoare pe emitor de la ieșire, 
care deplasează nivelurile în jos cu aproximativ 0,6 V, asigurînd în același 
timp posibilitatea debitării unui curent de ieşire de valoare crescută. 
Prin aiegerea judicioasă a tensiunilor de alimentare și a valorilor tensiunilor 
de semnal se poate realiza adaptarea nivelurilor de intrare și ieşire. 
Pentru tensiunile de alimentare din figură, vor rezulta nivelurile logice 


Va = — 1,6 V 
V, = — 0,75 V, 


ceea ce va asigura adaptarea nivelurilor de tensiune pentru intrarea v, 
şi ieșirile v, şi  (*. problema P.23.13). 


-52V 


23.24. Poartă SAU — (NU — SAU) cu cuplaj pe emitor cu nivele logice de 
intrare și ieșire compatibile. 


__Un circuit ECL tipic integrat poate include două porţi complete SAU — 
(NU — SAU) cu cîte patru intrări și un tranzistor regulator pentru a asi- 
gura potenţialul de referință al baze: unuia din tranzistoarele fiecăreia 
din cele două porţi diferenţiale ECL, după cum se arată în fig. 23.25.) 
Un avantaj important al unui asemenea circuit integrat constă în faptul 
că schimbările temperaturii dispozitivelor afectează atît poarta, cît şi 
tranzistorul regulator. Astfel, printr-o proiectare corespunzătoare este 
posibil să se mențină punctul — prag al porţii în centrul regiunii de tran- 
ziţie, indiferent de valoarea temperaturii. 


1) V. bibliografia [23.5]. 


tă SAU — (NI 
14 — fotografia plăeaței de sil'ei: pentru circultul din fig. 28.257 V, și Planşa 4. 


SAU) duală cu patru intrări, cu circuite integra 
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„4.5. Comportarea în regim tranzitoriu “a cireuitelor 
cu cuplaj pe emitor (ECL) 


Circuitele de comutație cu cuplaj pe emitor pot funcționa mult mai 
rapid decît circuitele cu saturație realizate cu același tip de tranzistoare. 
Acest avantaj este datorat în principal faptului că este evitat timpul de 
stocare (care însoțește inevitabil starea de conducție în regiunea de satu- 
raţie). În afară de aceasta, circuitele ECL funcţionează, în general, cu 
salturi mici de tensiune și curenţi de colector importanţi, aşa încit variațiile 
corespunzătoare ale sarcinilor în zonele cu sarcină de volum pot fi reali- 
zate mai rapid. În sfirşit, aceste circuite sint de obicei comandate de surse 
de semnal cu impedanță internă relativ scăzută, adică etaje de ieşire repe- 
toare pe emitor ca în poarta precedentă (fig. 23.24). Astfel curentul de 
virf al bazei poate avea, o valoare înaltă în timpul schimbărilor de stare, 
veduciîndu-se în acest fel, timpul necesar pentru modificarea sarcinii 
acumulată în exces în bază. Acţiunea acestor factori face circuitele ECL 
de cinci pînă la zece ori mai rapide decit circuitele cu saturație realizate 
cu tranzistoare comparabile. Desigur, această îmbunătăţire se realizează 
cu prețul unei disipaţii crescute de putere şi al unei complexităţi mai pr 
nunțate a circuitelor. Ultimul factor are o însemnătate mai redusă dacă 
circuitele sînt realizate în formă integrată. 

Stadiul cantitativ al comportării în regim tranzitoriu al unui circuit 
L este mai complicat decît analiza corespunzătoare a unni circuit c 
aţie, deoarece circuitul cu cuplaj pe emitor este comandat de o s 
de tensiune scăzută și impedanţă internă mică. Prin urmare, curentul d 
bază nu este determinat numai de parametrii circuitului de comandă 
ză substanțial în timpul parcurgerii regiunii active. Pentru aceste 
motive, metoda, aproximativă de analiză folosită în exemplele anterioa 
nu conduce la rezultate rezonabile. Din această cauză sintem constri 
elăm la analiza cu ajutorul calculatorului. 

miniud circuitul cu două tranzistoare din fig. 23 
ilustra problemele care apar în studiul comportării în regim tranzitorin 
și, totodată, putem înţelege natura timpilor de răspuns. Să presupuneri 
că sursa echivalentă Thévenin de tensiune se modifică bruse la t = 0 c 
o cantitate AV - așa cum se arată în figură; această modificare va init 
un regim tranzitoriu care se încheie cind curentul 77 a fost comutat de 1 
tranzistorul 2 la tranzistorul Z. Scopul analizei constă in a detern 
timpul necesar pentru producerea acestei schimbări; acest interval ĝe 
timp este timpul de creştere a unuia dintre curenţii de colector, respect 
timpul de cădere a celuilalt; curent, de colector. Presupunem totodată că t!:i 
zistoarele sînt identice cu cole folosite în analiza circuitelor RTL (în $23 


şi 


398 23. CIRCUITE DIGITALE NEREGENERATIVE ÎN MAI MULTE ETAJE 
aa PSR ab e zii i cb e erste f Să 


Modelul complet cu parametrii controlaţi prin sarcină pentru circuitul 
examinat se arată în fig. 23.26, b. Pentru a determina variabilele de stare 
vem reprezenta structura topologică a circuitului ca în fig. 23.26, c, în 
care liniile continue reprezintă sursele de tensiune şi capacităţile, iar liniile 


+ — Sursele 
tensione s 
condeñsg- 
foore 


C ~- sorse de 
curenti 
k rezistențe 


Fig. 23.26. Calculul regimului tranzitoriu la comutarea unui circuit cu cuplaj 
prin emitor : 
a — circuitul: b — modelul circuitului; © — topologia circuitului; 
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întrerupte — sursele de- curent şi rezistențele. Arborele format de sursele 
de tensiune şi capacități este evident un arbore propriu. Pentru a descrie 
tranzistoarele pot fi folosite euațiile generale ale metodei sarcinii scrise 
pentru iz și iç, aşa cum au fost formulate în $ 22.6.2 ; în acest scop sînt 
necesare două grupuri de ecuații similare cu ecuațiile (22.62) și (22.63) 
De asemenea, rezolvarea problemei reclamă folosirea a patru ecua 
similare cu (22.67), precum şi a relațiilor între fiecare din cele opt sarcini 
variabile și tensiunile corespunzătoare pe joncțiuni (variabile de stare). 

Pentru a completa formularea problemei, vom exprima curenții igy. 
ic» iza Ñ icz în funcție de curenții de legătură definiți în fig. 23.26, c. 
Deoarece îi și iça sînt ei înșiși curenți de legătură, relațiile căutate vor fi : 


(23.30 a) 


în = — iaia 
im = — ir + îm + ior 23.30 b) 

În sfîrşit, va trebui să exprimăm cei patru curenţi de legătură ca 
funcţii de tensiunile — variabile de stare. Relaţiile căutate sint date 
mai jos, cu ajutorul fig. 23.26, b și c: 


= Vrt vare — Vam 


(82.31 a) 


Rs 
Dope E aa , 
ia = Le Te t ta — tei = smt Psor _ (23.31 b) 
e 
: —7, ; 
is eat ta (23.31 e) 
c 


Aceste relații, împreună cu cele care leagă tensiunile de ieșire și variabile- 
le de stare, 
Va = Vg — Yir + Vaz — Vcr (23.32) 


Ta = Vg — Paco (23.33) 


pot îi acum tratate pe calculator în vederea soluționării. Pentru valorile 
particulare ale parametrilor date mai sus şi presupunînd, un semnal treptată 
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T 
de intrare de 0,9 V, rezultatele sînt; reprezentate în fig 23.27. Aşa cum am 
prevăzut, timpul de creştere al acestui circuit ECL este foarte redus. 
Întreg regimul tranzitoriu se încheie în aproximativ 2,5 ns, adică mult 
mai repede decit în cazul porții RTL analizată în $ 23.2.5 (v. fig. 23.14). 


Tinpyns 


Fig. 23.27. Răspunsul în regim tranzito-iu al circuitului cu cuplaj prin croitor din 
fig. 23.26, obținut cu ajutorul calculatorului, 


23.5. TRANZISTOARELE CU EFECT DE CÎMP 
CA ELEMENTE DE COMUTAȚIE 


23.5.1. Caracteristici de comutație P 

Diferitele variante de tranzistoare cu efect de cîmp — cu joncpiuni, 
cu poartă izolată sau MOS — pot fi folosite ca elemente de comutație 
în circuitele digitale. Deoarece conducția drenă-sursă, așa cum se arată 
în fig. 9.14 (care descrie un dispozitiv cu canal n indus), este controlată 
de tensiunea poartă-sursă, curentul între drenă și sursă poate fi comutat; 
între două valori, una mare și cealaltă suficient de mică, cu ajutorul ten- 
siunii poartă-sursă. Această funcție de control este ilustrată în circuitul 
din fig. 23.28, în care un dispozitiv cu canal n indus funcţionează cu 
sarcină rezistivă. Dacă folosim reprezentarea pozitivă a stărilor din tabelul 
23.2, rezultă din caracteristica de transfer dată în fig. 23.28, e că circuitul 
MOS funcţionează ca un inversor logic. 

Tranzistoarele MOS folosite în schemele digitale sînt deseori fabricate 
în formă de circuite integrate. În asemenea cazuri, este uşor ca în locul 
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rezistențelor de sarcină folosi:e în circuitele inversoare să fie introduse 
alte tranzistoare MOS. De aceea, configurații ca cea arătată în fig. 23.29, 
a sînt frecvent folosite. În acest circuit tranzistorul 7,; care funcţionează. 
cu poarta conectată la drenă, constituie o sarcină neliniară pentru tranzis-- 


+10V 


siutea caracteris- 


torul Ty; 


ticii de sarcină corespunzătoare ca 
se poate urmări în fig. 23.29, 
b. (v problema P 23.15). 
Tabelul 23 
] `a 
Starea | Oiana S 
! 
o ioada4y > 
1 | Gly 


A 

Dacă dispunem atit de dis- și 
pozitive cu canal n cât şi de Lie 
dispozitive cu canal p, proprie- 
tăţile inversorului a cărui sa; 
cină este un alt tranzistor g 
MOS, vor fi substanțial îmbunătăţite (fig. 23.20). Cind tensiunea de intime, 
vr este + 10V, tranzistorul interior (cu canal n) conduce, pe cînd ti anzistă sa: 
rul superior (cu canal p) este blocat. În acest mod, terminalul de ieșire; 
este conectat la masă și vg=20. Invers, cînd v; = 0, tranzistorul inferior 
e blocat, iar tranzistorul superior conduce. Terminalul de ieșire este conectat.. +: 
la tensiunea de alimentare de 10V, iar Vo=10V. Acest circuit prezintă. 
proprietatea că nu absoarbe curent de la sursa de alimentare — cu excepți 
interyalelor de tranziţie între stări, cînd capacitățile asociate sînt încărcate 
sau descărcate, 


euit de comutație cu tranzistor cu 
efect de cimp: 
cultul; b — caracteristicile de iesire și caract 
sarcina e = caracteristica de trans 


stica de 


29 — c. 587 
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R Dinamica procesului de comutare în aceste circuite MOS este deter- 
minată de sarcina acumulată în pcartă, care controlează curentul drenă 
sursă. Din păcate, modelele cu parametrii controlați prin sarcină, care 


Gw 
+70V 
10 +6 
7 A 

& Linia de se: 

N tronzistoruloi 

$ 

+S 
+, o yA - [A se 2 
+ e uiy 72 
a b 


Fig. 23.29. Folosirea unui al doilea tranzistor MOS, ca sarcină neliniară : 
a ~ ciroaital ; b — caracteristicile de ieșite și linia de sarcină. 


descriu acest proces, sînt comolexe și neliniare. Discuţia de mai sus a 
avut în vedere în special transistoarele MOS, fără a se ocupa de tranzis- 
toarele cu efect de cîmp cu joncțiune. Pot fi subliniate două cauze prin- 


+20V 


Fig. 23.30. Circuit de comutație cn tranzistoare 
7 Yo MOS cu canale complementare. 


cipale pentru tratarea în special a tranzistoarelor MOS. În primul rînd, 
dispozitivele MOS pot funcţiona cu canal indus, ceea ce facilitează cuplajul 
direct între etajele logice. În al doilea rînd, dispozitivele MOS se fabrică 
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mai ușor în formă integrată. În adevăr, structurii MOS de dimensiuni 
mari pot fi fabricate în varianta integrată cu mult mai puţine dificultăți 
decit structurile cu tranzistoare bipolare, deoarece tranzistoarele MOS 
sînt dispozitive cu purtători majoritari care nu reclamă un control strìns- 
al timpului de viaţă sau al proprietăţilor joneţiunilor. De aceea structurile 
digitale integrate pe scară largă care conţin sute de dispozitive active 
sînt dominate în prezent de tehnologia MOS. 


23.5.2. Porţi logice MOS 


În fig. 23.31 sînt reprezentate două porţi simple cu tianzistoare MOS. 
În ambele cazuri se folosesc dispozitive cu canal n și indus. În circuitul 
din fig. 23.31, a tensiunea de ieșiere vo este înaltă dacă și numai dacă 


Fig. 23.31. Porţi logice cu tranzistoare MOS. 


niciuna din mărimile v4,0p,vo nu are o valoare înaltă (adică cele trei tran- 
zistoare inferioare sînt blocate). Prin urmare, pentru o reprezentare pozitivă 
circuitul este o poartă NU — SAU. În circuitul din fig. 23.31, b tensiunea, 
de ieșire este scăzută dacă și numai dacă v4,0a;0c au valori înalte, cu alte 
cuvinte dacă cele trei tranzistoare inferioare conduc. Astfel pentru o 
reprezentare pozitivă, acest circuit este o poartă NU — ȘI. 
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NTALĂ DE CURS 


23.6. DEMONSTRAȚIE EXPERIM 


Aproape oricare din circuitele examinate în acest capitol pot fi folosite 
pentu demonstrații experimentale de cwrs. De exemplu, se pot utiliza 
circuitele tampon din fig. 23.8 şi fig. 23.9 pentiu a comanda o sarcină 
capacitivă, Viteza relativă de răspuns a circuitului de inversare simplu, 
a celui cu diodă de fixare din fig. 23.19, precum și a circuitului îmbunătăţit 
din fig. 23.20 a poate constitui de asemenea obiectul unci demonstrații 
experimentale de cu:s simple. În mod similar, este util să se pună în 
evidenţă vitezele relative de răspuns ale diverselor circuite logice (porţile 
RT, DTL, ECL). 
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PROBLEME j 


N tranzistoare, ca în fig. 23.7. Să se verifice ecuaţia (23.11). 
P 23.2. Să se reprezinte forma de undă de la ieşirea ci 
este o rezistență de 1 KO în paralel cu o capacitate de 1000 pl 


Se presupune că forma de uncă 


de Ja intrare este un impuls dreptunghiular cu durata de 1 us și suficient de înait pentru a satura 
torului (Ve 


tranzistorul P}; nu se va 
pag. 372) 
P 23.3, Să se calculeze valoarea maximă a curentului pozitiv de sarcină iz, pentru ci 
pon din fig. 23.8, b, in ipoteza că sarcina este o rezistență Ry, conectată la ma 
mine curentul maxim negativ, presupunind că sarcina este o rezistență Ky, conectati cu Ve 
compare rezultatul cu performanţele cirevituiui tampon simplu din fig. 23.8, a. 

i . Cirenitele tampon fig. 23.8, b şi fig. 23.9 sint deosebit de utile pentru coman 
unor sarcini capacitive, întrucit cle pot debita curenţi mari de ambele polarilăți (din acel: 
motiv, aceste circuite pot fi adaptate pentru folosirea în etajele de ieșire ale ampliicatoarelor 


e seama de procesele tranzitorii în interiorul tra 


PROBLEME 


audio). Să se repete problema P.23.2 pentru aceste circuite, comparindu-se rezultatele cu cele 
obținute in problema P. 23.2 pentru circuitul tampon simplu (v. pag. 373). 

P Să se explice de ce în circuitul tampon din fig. 23.9, D nu este necesară o diodă pe 
cind in schema din fig. 23.9, a se utilizează dioda D (v. pag. 376). 

G. Să se calculeze timpul de intirziere pentru tranzistorul 7, in circuitul examinat 
5, fig. 23.10 (v. pag. 379). 

se catculeze timpul de creștere pentru tranzistorul 7, în circuitul inversor (RTL) ĉin 
$23.2.0, fig. 23.10. Să se confirme valoarea aproximativă íp = 3,8 ns dată în text (v. pag. 479). 
P23.8. Să se calculeze timpul de răspuns al circuitului din fig. 23.10 ($ 23.2.5) determinind timpul 
„de stocare și timpul de scădere pentru tranzistorul Tp. Să se compare cu rezultatele date în text 
(v. pag. 380). 

P. 23.9. Să se calculeze sarcina acumulată în bază în stare de conducție a circuitului din fig. 

23.19 presupunind că dioda lipsește, Să se compare cu ecuaţia (23.24) și să se comenteze raportul 
intre vitezele de lucru ale celor două circuite (v. pag. 390). 
P. 23.10. Să se compare sarcina acumulată în bază în stare de conducţie a circuitului din 
23.20 cü cea calculată în relaţia (23.24) și cu cea calculată în problema P.23.9. Care dintre 
circuite este mai rapid? Este răspuasul influențat de capacitatea de barieră ? (v. pag. 391). 

P. 23.11. Să se găscască caracteristica statică de transfer v, = f( Vz) pentru circuitul din 


fig. 


re de tensiunea de intrare. Folosind valorile date în figură, să 
se colevieze şi să se reprezinte grafic (la scară) aceste caracteristici de transfer. Se vor face pre- 
supuneri rezonabile asupra comportăi i 

P. 23.13. Să se determine curbele de tr: 
pe emitor din fig. 23.24 


pozitivă, cu 1,6 V. V; 
P. 23.14. Să se recaleule: iig. 2 


bazele tranzistoarelur sint conectate la o tensiune negativă de alimentare V 

Rpa Să se compare rezultatul cu ecuația (23.4) și să se comenteze 
F. 23.15. Aceestă problemă se referă la circuitul din fig. 23.29 
2) Observinii că atunci cind Ves = vps curentul de drenă 

indus, pentru care tensiunea de strangulare este zero, poate fi 


sint date in fi 
din fi 


ale cărui caracteristici de dren 
de sarcin 


să se estimeze E pentru cireui 
se deducă o expresie pentru caracteri 


9, b. 
, b folosind relaţia 


ă se cateuieze și să se reprezinte grafic (la scară) caracteristica de transfer care leagă 
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Circuite de comutație cu mai multe 
etaje regenerative 


24.1. CIRCUITE DE COMUTAȚIE REGENERATIVE BISTABILE 


Circuitele de comutație examinate pină în prezent se caracterizau 
prin faptul, că strea lor instantanee, prin urmare valorile instantanee 
ale variabilelor de ieşire, erau determinate exclusiv de variabilele de 
intrare existente în momentul considerat. Cu alte cuvinte, cu excepţia 
întîrzierilor în timpul regimului tranzitoriu asociat cu procesele dinamice 
de schimbare a stărilor, semnalul de la ieşirea unui circuit de comutație 
neregenerativ are o valoare bine determinată pentru o valoare dată a 
semnalului (sau semnalelor) de intrare în acel moment. 

Să ne îndreptăm acum atenţia asupra circuitelor de comutație regenera- 
tivă, caracterizate, în mare, prin faptul că semnalul într-un nod oarecare 
este determinat, în parte, atât de variabilele de ieșire, cât și de cele de intrare 
Aceasta înseamnă, că semnalul de la ieşirea circuitului este transmis spre 
intrare şi combinat cu semnalul de intrare, așa încît circuitul prezintă 
o cale de reacţie pozitivă. Această reacţie poate fi produsă prin inter- 
mediul conectării exterioare a ieșirii unui amplificator cu intrarea acestuia, 
cît și prin mecanismul de reacţie internă, specific tranzistoarelor, cum ar 
fi amplificarea în avalanșă. Cu toate acestea, conceptul de reacție pozitiv 
constituie o caracteristică care grupează toate cirenitele de comutaţ; 
regenerative. 

Așa cum vom vedea, ca o consecință a prezenţei reacției pozitive, 
aceste circuite au ieșiri care depind nu numai de valorile instantanee als 
semnalelor de intrare, ci şi de evoluţia anterioară a acestora. Prin urmare, 
circuitele de comutație regenerativă au proprietatea de a memora, ceea 
ce le face foarte utile în practică, 
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În această secţiune sînt examinate, pe exemplu circuitelor basculante 
bistabile, problemele principale care intervin în analiza și calculul circuite- 
lor de comutație regenerative : condiţiile ce trebuie să ie îndeplinească 
circuitul pentru a face posibilă regenerarea, calculul vitezei de comutație, 
condiţiile de comandă a basculării. Circuitele basculante monostabile 
şi astabile sînt discutate în $ 24.2 şi 24.3. 


24.1.1. Circuitul basculant bistabil de bază 


În $ 23.2.5 am studiat caracteristica statică de transfer a două inver- 
soare conectate în cascadă. În fig. 24.1, a şi fig. 24.1, b se redau, pentru 
comoditate, circuitul și forma generală a caracteristicii. Circuitul prezintă 
o proprietate interesantă care poate fi ușor înțeleasă, examinind carac- 
teristica de transfer ; această caracteristică constă în faptul că tensiunea 
de ieşire v, este egală cu tensiunea v, într-un punct al fiecăreia dintre 
stările de saturație. Această împrejurare sugerează posibilitatea unei 
experienţe interesante. Ce se va întîmpla dacă vom conecta ieșirea, la 
intrare și vom îndepărta în același timp sursa de semnal delaintrare? 
Circuitul îşi va crea singur semnalul de intrare şi va menţine oricare dintre 
stările în care găsea în momentul realizării conxiunii. În acest fel circuitul 
are proprietatea de memorie. ` 

Pentru a examina mai detaliat această proprietate nouă, vom inter- 
conecta ieșirea tranzistorului T, și intrarea tranzistorului 7, prin inter- 
mediul unei surse de tensiune €,;,) după cum se arată în fig. 24.1, c. Pentru 
a simplifica analiza vom admite că intrarea circuitului nu reprezintă în 
mod esenţial o sarcină pentru ieșirea acestuia (Rp>R.). Prin conectarea 
ieșirii la intrare, am impus circuitului din fig. 24.1, a o condiție liniară: 


Va = tat eri (24.1) 


unde enri este un semnal de comandă care poate fi folosit pentiu a forța 
circuitul să-și schimbe starea. Această condiţie, reprezentată împreună 
cu funcţia de transfer în fig. 24.1, b, conduce la apariţia unui punct de 
funcţionare A, în care tranzistorul T, este blocat, iar T, — saturat. 
Dacă erip este redus la zero, linia care reprezintă condiţia impusă inter- 
sectează caracteristica de ti anster în punctul de funcţionare 43. În această 
situaţie, T, rămîne blocat, T, este în continuare saturat, iar vg = Vo. 
În continuare, dacă ew: devine suficient de negativ, dreapta v, = 13 + Cirio 
nu va mai inte:secta caracteristica de transfer la v = Vo, ci la v, = 0. 
Astfel, circuitul îşi schimbă bruse starea într-un punct de funcţionare 
B, în care T, este satmat iar T, este blocat. Dacă emi, redevine acum 
egal cu zero, circuitul nu şi schimbă starea, aşa că de această dată, pentru 
Cirig=0, punctul de funcţionare este în B,, iar v, = 0. Aşadar, ca răspuns 
la un impuls negativ de tensiune de comandă, circuitul și-a schimbat 


c 


Fig. 24.1. Obţinerea circuitului basculant bistabil din două 
imversoare conectate în cascadă. 
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starea. Se poate trage concluzia că circuitul din fig. 24.1, c are două 
stări stabile putînd fi determinat să basculeze dintr-o stare stabilă în 
alta prin aplicarea unui implus de comandă adecvat. Acest circuit se 
utilizează pe scară largă în tehnica implusurilor și în sistemele digitale. 


V, Porere ce 


reie de $ 
amortizare 


dmortizore * 
Fig. 24.2. Analogie mecanică pentru circuitul basculant bistabil. 


Înțelegerea consideraţiilor impuse mai sus poate fi ușuată cu ajutorul 
unei analogii mecanice simple. În fig. 24.2 este reprezentată o pistă cu 
două pante opuse, limitată la capete prin pereţi de amortizare. Este evident; 
că automobilul care s-a deplasa pe o astfel de pistă are două puncte 
de eclibr : A și B. Dacă automobilul se găsește în punctul A, el poate fi 
forţat „să-și schimbe starca” în punctul B, prin aplicarea unui impuls 
de comandă care să-i comunice o energie suficientă pentru depășirea 
punctului de cotă maximă C. 


24.1.2. Consideraţii privind stabilitatea 


Condiţiile necesare pentru realizarea unei comportări în regim bistabil 
pot fi explicate în modul cel mai raţional cu ajutorul caracteristici de 
transfer din fig. 24.1, b. Dacă Cri =0, funcţia vy =f(0,) și relaţia liniară v, =03 
prezintă trei puncte de intersecţie (cele trei puncte de funcționare posibile 
sînt notate cu As, Ba, O, ). Am arătat mai sus că punctele de funcţionare 
Aa și B, sînt stabile, în sensul că dacă circuitul se găsește dintr-unul din 
aceste puncte, el va rămîne în acea stare un timp oricît de îndelungat, 
în ipoteza că nu intervine o tensiune care să comande bascularea, Aceste 
două puncte de functionare sînt plasate în porțiunile plate ale caracteristicii 
de transfer, caze corespund funcţionării unuia dintre cele două tranzis- 
toare în afara regiunii active. În consecinţă, factorul încremental de tran- 
sfer pe bucla de reacţie este nul în fiecare dintre aceste puncte, ceca ce 
înseamnă că nu există reacţie pozitivă. 

Punctul C, din fig. 24.1, b corespunde funcţionării ambelor tranzistoare 
în regiunea activă ; în această situaţie, partea amplificatoare a circuitului 
prezintă o amplificare pozitivă importantă, ceea ce conduce la existenţa 


unei reacții pozitive caracterizată printr-o valcare supraunitaă a modului 
factorului de transfer pe bucla de reacţie. Am văzut în cap. 19 care sint 
implicaţiile întrunirii acestor condiții. Circuitul care se găsește în această. 
stave a e un pol în semiplanul drept, iar punctul de funcţiona: e este instabil. 


3. Circuit basculant bistabil 
ʻ simetrie. 


Orice deviație mică, față de poziția de echilibru în acest punct va deter- 
mina, prin urmare, un proces tranzitoriu care se amplifică în timp, condu- 
cînd sistemul departe de punctul C,, într-un sens sau altul. Punctul C, 
în fig. 24.1, b este, așadar instabil, așa cum era punctul C în fig. 24.2; 
sistemele considerate nu se pot găsi niciodată în echilibru în aceste punere. 

Ajungem, în acest fel, la concluzia că dispunem de două metode de 
a determina dacă un circuit ca cel din fig. 24.1, c este bistabil și Ge a 
orienta calculul unei asemenea structuri. În primul rînd, putem cănta 
direct existenţa a două stări stabile. în fiecare din ele cel puţin un tran- 
zistor găsindu-se în afara regiunii active. Dacă aceste stări există, circuitul 
va avea proprietatea de bistabilitate. În al doilea rînd, putem an 
circuitul ca un amplificator cu două etaje cu reacţie pozitivă, verificind 
proprietatea de bistabilitate prin calculul factorului de transfer pe bucla 
de reacție T cu ambele tranzistoare active, după ce ne-am convins în 
prealabil că o astfel de stare de funcţionare există. Condiţia necesmă 
pentru existenţa, regimului de bistabilitate este ca mărimea T să fie supra- 
unitară. Aceste două metode de verificare a existenței Distabilităţii se 
ilustrează de exemplu pe circuitul din fig. 24.3 care conţine schema din 
fig. 24.1, ce redescnată într-o manieră convențională, 


24.1.3. Analiza celor două stări stabile 


Întrucît circuitul din fig. 24.3 este simetrie și deoarece presupunem, 
pentru simplitate, că tranzistoarele sìnt identice, vom căuta numai una. 
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-dintre cele două stări stabile ; cealaltă stare rezultă din simetria circuitului. 
Vom admite la început că tranzistorul 7, este blocat și vom găsi condiţiile 
necesare pentru valabilitatea acestei presupuneri. Dacă 7, este blocat 
-curentul de bază al tranzistorului T, este: 


(24.3) 


Configuraţia circuitului ne asigură că, în cazul folosirii unor tranzistoare 
“eu siliciu, 7, va fi menţinut blocat — în acord cu presupunerea noastiă 
inițială — dacă T, este saturat, deoarece vcz la saturație este mai mic 
„decît; vyg la pragul de intrare în conducţie. Saturarea tranzistorului T 
este realizată dacă : 


<u alte cuvinte dacă: 


Adesea tensiunea de alimentare Vo este sensibil mai mare decit; valorile 
la saturație ale mărimilor Ysg şi tez. În aceste condiţii, relaţia (24.5) devine : 


Re Ra, 


24.6 
FIA (24.6) 

Astfel, dacă inegalitatea (24.6) este îndeplinită, presupunerea, inițială 
“(potrivit căreia 7, este blocat) este justificată, iar existenţa a două stări 
¿stabile asigurată. Dacă se folosesc tranzistoare cu germaniu, mai ales 
la temperaturi înalte, diferența între Vog (sat) și vzg la limita de conducţie 
poate fi prea mică pentu a realiza o funcţionare sigură. Prin urmare, 
în asemenea circuite baza este deseori conectată la o tensiune de polarizare 
(negativă pentru tranzistoarele npn), care garantează că joncţiunea de 
-emitor a unui tranzistor este blocată, cînd al doilea tranzistor este saturat. 
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24.1.4. Calculul factorului de transmisie iheremental 
al buelei de reacție 


Pentru a verifica condiţiile de bistabilitate de pe poziţia teoriei circuite- 
lor cu reacţie, vom calcula valoarea absolută a factorului de transfer pe 
bucla de reacţie cu ajutorului modelului incremental (de semnal mic) 
al circuitului, arătat în fig. 24.4, a (trebuie, desigur, să arătăm mai întîi 
că, în condiţiile de polarizare din fig. 24.3, funcţionarea cu ambele tranzis- 
toare în regiunea activă este efectiv posibilă). Întiucit nu analizăm acum 
viteza procesului de comutare în regim de regenerare, modelele care repre- 
zintă tranzistoarele conțin numai paramaterii rezistivi gm și 7: 

Circuitul poate fi privit ca un amplificator cu reacţie nod — nod, 
în cară semnalul de ieșire care apare la terminalele o—o' este transferat; 
la terminalele de intrare i — i! prin admitanţa de reacţie !/2,. Pentru 
a accentua acest punct de vedere, în fig. 24.4 a sînt delimitate circuitul 
amplificator şi circuitul de reacţie. Menţionăm totuși că, în absența unei 
surse de semnal la intrare, acest mod de delimitare a componentelor reţelei. 
de reacţie este întrucîtva arbitrar. 

Cu ajutorul fig. 24.4, a poate fi calculat factorul de transfer pe bucla 
de reacţie, folosind metodele standard expuse în cap. 18. În acest scop, 
întrerupem circuitul de reacție la terminalele de intrare şi, totăată, așa 
cum se arată în fig. 24.4, b ţinem seamă de efectul de încărcare exercitat 
de circuitul de reacţie la terminalele de intrare ale părţii amplificatoare: 
a schemei prin introducerea, rezistenței R, în paralel cu Factorul de 
transfer pe bucla de reacţie se defineşte ca: 

at, (24.7) 
i 


Dacă |T] este mai mare decit 1, circuitul este bistabil 1). 

După cum s-a arătat, modul în care am ales „partea amplificatoare” 
a schemei analizate şi „circuitul de reacţie” este oarecum arbitrar în 
raport cu terminalele de intrare i — i’. Prin urmare, sînt posibile şi alte 
variante de alegere a „intrării”, care conduc la variante diferite de calcul 
al factorului de transfer pe bucla de reacţie. În fond, factorul de transfer 
pe bucla de reacţie poate fi calculat, prin întreruperea buclei, în orice 
punct arbitrar al ei, fără să mai identificăm în vreun fel terminalele de 
intrare. Amplificarea de tensiune sau amplificarea de curent se determină 
după întreruperea buclei în punctul ales, după ce la terminalele de ieșire 
ale amplificatorului rezultat s-a introdus o rezistenţă pentru simularea 
efectului de încărcare la aceste terminale, în situaţia în care bucla de: 
reacţie era, închisă. De fapt noi încercăm să determinăm capacitatea ampli- 


2 Folosind notația din cap. 19, reacţia pozit 
180°. Astfel, singura condiţie suplimentară 


a frecvenţe mijlocii implică egalitatea... 
esară pentru instabilitate este | 
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ficatorului din fig. 24.4, a de a debita la ieşire o putere suficientă pentru 
alimentarea propriei sale intrări. În acest fel, dacă se ține seamă în mod 
-coreet de efectele de încărcare, putem verifica, instabilitatea circuitului 
arătind că, fie amplificarea de tensiune pe bucla de reacţie, fie amplificarea 
“de curent sau cea de putere, este mai mare decit 1. 


Circuit de reache 
CI 
fe 
Ri 
È + ca + ? 
arj |V | [Je ral | | LA 
¿ = (4 J- [mh o 
a 
fe 
-Co 
zll | 
fe 
+ + 5 
i o 
fl | a ji ii fe Tazi (4 | Ro 
i Imh _îmk n 
© 
Ea 
fe 
AF 
TI + 
| g 
fe melly | fe 
mb _nh o 
i A = 
.4. Calculul factorului de Lransfer bucla de reacţie pentru circuitul 
din fig. 
factorului de transfer pe Imela de reactie: e = întreriperea 


in ipoteza că sursa n1” este independenti 


O procedură comodă pentru a calcula fâctorul de transfer pe bucla 
de reacție, avînd la bază analiza de mai sus, constă în a întrerupte bucla 
într-un punct, în care rezistența „de ieşire” a buclei întrerupte este fie 
foarte înaltă, fie foarte redusă; evident, în acest fel efectele de încărcare 
sînt minimale. De exemplu, în fig. 24.4, c bucla de reacție este întreruptă 
în vecinătatea celei de a doua surse de curent dependent. Vom presupune 
Că gma Vesto o sursă independentă și vom calcula modulul factorului 
de transter pe bucla de reacţie: 


zi = ||. (24.8) 


Dacă bucla este întreruptă în acest mod, nu apare nici o schimbare 
în încărcarea circuitului. Factorul de transfer pe bucla de reacţie are 
expresia : 


| 
ap =| Pl l InEo Jra ( Imi Ro a (24.9 a) 
Vi | URorat Ba Rot Taat Ra 


(v. problemele P 24.1 şi P 24.2). Dacă rą este mic față de Rs +Re 
(această aproximație este valabilă dacă ambele tranzistoare se găsesc 
într-un regim de conducție suficient de pronunțat, însă nu mai este corectă 
atunci cînd unul din tranzistoare funcţionează într-un regim ‘apropiat 
de blocare), relația (24.9 a) devine: ` 


(24.9 b) 


Condiția ca factorul de transfer pe bucla de reacție să fie mai mare 
decât 1, dată de relația (24.9 b), este identică cu cea din ecuația (24.6), 
pentru existența celor două stări stabile, în ipoteza că ßo este aproximativ 
egal cu Bre 


24.1.5. Condițiile realizării stărilor stabile 


Putem acum rezuma condițiile necesare şi suficiente care asigură 
funcționarea în regim bistabil a unui circuit basculant 

1. O condiție necesară și suficientă pentru funcționarea în regim bistabil 
este existența a două stări stabile, de curent continuu, ale circuitului, 
în fiecare din acestea cel puţin un tranzistor găsindu-se în afara regiunii 
active. 


27 —e.567 
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2. O altă condiţie necesară și suficientă pentru bistabilitate reclamă ca 
valoarea absolută a factorului de transfer incremental pe bucla de reacție, 
cu ambele tranzistoare funcţionînd în regiunea activă, să fie mai mare 
decit 1 la frecvenţe joase, într-unul din punctele posibile de funcţio- 
nare statică (acest punct de funcţionare va fi astfel instabil). 

Cind se aplică a doua condiţie de mai sus, este important să se verifice 
de asemenea dacă unul dintre tranzistoare este efectiv saturat în punctele 
Aa și B, din fig. 24.1. Dacă această condiție nu este îndeplinită, procesul 
de regenerare se poate încheia, înainte ca vreunul dintre dispozitive să 
iasă din regiunea activă. Deşi un asemenea circuit este bistabil într-un 
sens formal, semnalele sale de ieşire vor fi mai slab cuantificate, iar fanc- 
ționarea sa va depinde critic de parametrii tranzistoarelor. 


24. 


„ Viteza de comutație 


Proprietățile dinamice ce caracterizează tranzițiile regenerative între 
stările stabile ale circuitului basculant bistabil sînt determinate, în prin- 
cipal, de limitările de viteză ale tranzistoarelor. Calculul intervalului de 
comutare ce începe din momentul în care un impuls de comandă forțează 
sistemul să intre în regiunea activă — în care factorul de transfer pe bucla 
de reacție are o valoare mare — şi se încheie cînd unul din tranzistoare 
părăseşte regiunea activă, conduce la o problemă de analiză neliniară 
suficient de complicată pentru a face necesare calcule numerice asistate 
de calculator, mai ales dacă în analiză sînt luate în consideraţie și efectele 
sarcinii de volum. Cu toate acestea ne putem face o imagine suficient de 
apropiată de realitate asupra parametrilor care influențează viteza, de 
comutare, analizînd circuitul din fig. 24.5, a; după cum se arată în fig. 
24.5, b, în analiză se foloseşte un model simplificat care neglijează. efectele 
capacitive datorite sarcinii electrice de volum. Dacă scriem două ecuaţii 
pe contur pentru circuitul analizat, obţinem : 


Vo = (io + în) Ro + isnag — Vaze (24.10 a) 


Vo = (iza + îm) Ro + îmRa — vzs [(24.10 b) 

Ecuațiile date de metoda sarcinii pentru tranzistorul T, în ipoteza 
funcționării acestuia în regiunea activă și a neglijării mărimilor qyp Și lro 
sînt: 


ia =% (24.11 a) 


iz = In in., 


i 24.11 b 
B1 dt ( ) 


i 
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După ce eliminăm mărimea gr; între cele două ecuaţii de mai sus ajungem. 
la relaţia : 
(24.12 a) 


Fig. 24.5. Calculul timpului de răspuns pentru un circuit regenerativ : 
a — cirouitul; ò — modelul cu parametrii conectaţi prin sarcină, pentru regtunea activă, 


În mod similar, pentru tranzistorul T, putem serie : 


iz i, A 
im = 2 + sp i R (24.12 b) 


Br 


Introducind ultimele relații în ecuațiile (24.10) și presupunind că 
tensiunile vzm Și Vesz Sînt aproape egale şi practic constante (deoarece 
ambele tranzistoare funcționează în regiunea activă) obţinem : 


Aio, + in + mar 8 = (24.13 a) 
i ; dio 24.13 b 
ios + Aia + tar 3 TT (24.13 b) 
în care E, 
a = ro (24.14) 
BR, 
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i 
şi 
Yo +v, 
fie e sB), 
ef R, 4 R, ) (24.15) 


A Mărimea A este evident amplificarea statică de curent pentru fiecare 
dintre etaje. Expresia cuprinsă în paranteze în relația (24.15) reprezintă 
curentul de bază în regim staționar al unuia dintre tranzistoare, cînd 
celălalt tranzistor este blocat. În acest fel, constanta Z este valoarea 
finală a curentului de colector, dacă, regimul tranzitoriu a luat sfîrșit; 
fără a interveni o schimbare de stare. I este, cu alte cuvinte, valoarea 
curentului de colector, spre care tinde iç. Observăm că, datorită aproxima- 
pilo făcute, ecuațiile (24.13) sînt ecuații diferenţiale liniare de ordinul 

l. 

Pentru a găsi frecvențele naturale, vom presupune că ig Și iog sînt 
exponențiale complexe, ceea ce ne conduce la următoarele relaţii pentru 
amplitudinile complexe : 

Ala + Ia (| + sar) =I (24.16 a) 


Iall + 899) + Ala = I. (24.16 b) 

Ecuația caracteristică se obţine din ecuaţia omogenă rezultată atunci 
cînd ambele părţi drepte ale relaţiilor (24.16) sînt egalate cu zero. Forma 
ecuaţiei caracteristice este : 


A? — (1 > srar)? = 0, (24.17) 
iar frecvențele naturale sînt date de: 
-1+4 
a= ELHA (24.18 a) 
Ter 
—1—A 
sp, (24.18 b) 
Tar 


Frecvența naturală s, se găsește întotdeauna în semiplanul stîng. Vom 
nota însă că, dacă amplificarea de curent A este mai mare decît unitatea 
(aceasta a fost condiţia inițială pentru bistabilitate) s, este plasat în semi- 
planul drept. Dacă valoarea mărimii s, dată de relația (24.18 b) este intro- 
dusă în oricare din ecuațiile (24.16) (după ce în prealabil partea dreaptă 
a fost anulată), se va observa că modul caracteristic asociat cu polul s, 
din semiplanul stîng este descris de egalitatea : 


Ia = la (24. 19 a) 


Cu alte cuvinte, componentele curentului de colector, care corespund 
acestui mod simetric de funcţionare, se-micșorează, ambele, exponențial 
în timp. Pe de altă parte, modul asociat cu polul s, din semiplanul 
drept, este asimetric, fiind caracterizat de : 

Ia = — La (24.19 b) 
Componentele curentului de colector ce corespund acestui mod variază, 
prin urmare, în contratimp, valoarea lor absolută fiind crescătoare. Aceasta 
corespunde situaţiei fizice, în care un curent de colector creşte exponențial 
spre saturație, pe cînd celălalt curent de colector se micșorează exponențial, 
apropiindu-se de regimul de blocare. În acest fel, modul antisimetrice 
este caracteristic tranziției între stări. 

Să admitem acum, că factorul de transfer pe bucla de reacţie A, este 
mult mai mare decit unitatea ; din ecuaţiile (24.18) și (24.19) se determină 
soluțiile complete omogene pentru curenţii de colector ca funcţie de timp, 
în forma: 


ic = E, eiar + K, 07 ep 


(24.20 a) 
io = —K, etape + K, 67 4gp. (24.20 b) 


În fiecare ecuație, primul termen prevalează față de al doilea în fiecare 
tranziție, fiind crescător în timp, pe cînd al doilea termen scade spre zero. 
Prima concluzie la care ajungem este, așadar, că potrivit relațiilor (24.20), 
o comutare rapidă reclamă ca 7gp să fie mic iar factorul de transfer pe 
bucla de reacţie A să fie mare. Viteza de comutare a unui circuit bistabil 
poate fi crescută prin conectarea unor capacități de accelerare în paralel 
cu rezistenţele de cuplaj între colectoare și baze. Prezenţa capacităților 
conduce la valori mai înalte ale factorului de transfer pe bucla de reacţie 
pentru variaţii rapide ale mărimilor electrice, ceea ce face posibile modificări 
mai accelerate ale sarcinii electrice înmagazinate în interiorul tranzistoare- 
lor. 


24.1.7. Consideraţii privind comanda baseulării 


Un circuit basculant; bistabil poate fi determinat să schimbe starea 
în care se găsește, prin intermediul unui simplu impuls de comandă, care 
antrenează ambele tranzistoare în regiunea activă. Ducînd mai departe 
analiza anterioară, putem afla cît trebuie să fie de pronunțată intrarea 
tranzistoarelor în regiunea activă pentru u garanta schimbarea stării 
circuitului. În primul rînd, vom găsi soluţia particulară a ecuaţiilor (24.16), 
făcînd s = 0, rezultatul obţinut fiind: 


I__ Vots 


Ia = -— = i (24.21) 
PAL  PrRo+ RoBo 


Ia = 
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Relațiile de mai sus ne dau punctul de echilibru nestabil al circuitului, 
adică intersecția O, din regiunea activă, fig. 24.1 (v. problema P 243). 
Soluțiile complete care dau dependența de timp a curenților de colector 
sînt, așadar, 


E È 
ia = gyt Bet + Ke. (24.22 a) 
ia = gya EO + Ke. (24.22 b) 


Constantele K, şi K, din ultimele ecuații se pot determina cu ajutorul 
condițiilor inițiale pentru curenții de colector. Aceste valori inițiale, pe 
care le notăm cu Lou; Şi Ic, pot fi realizate independent prin aplicarea unor 
semnale de comandă rațional alese. Bgalind iç cu ig în ecuaţiile (24.22) 
și luînd t = 0, ceea ce corespunde momentului în care impulsul de comandă 
2 realizat condiţiile iniţiale, putem găsi constantele K, și K, : 


(24.23 a) 


(24.23 b) 


Putem acum determina condiţiile iniţiale pentru curenţii de colector, 
condiţii care asigură schimbarea stărilor circuitului. Observăm mai întîi 
că indepedent de condiţiile iniţiale, funcţia exponențială crescătoare 
asociată cu s, va fi întotdeauna predominantă în soluţie. Prin urmare, 
ne vom concentra atenţia numai asupra termenilor exponenţiali crescători 
din ecuaţiile (24.22): 


don torescator) = (24.24 a) 


(24.24 b) 


toz tereseätor) = 


Cele două relații de mai sus arată, pentru configurația simetrică analizată, 
că dacă Lou, este mai mare decât Ios, atunci curentul io. are o componentă 
exponențială crescătoare pozitivă, pe cînd oz are o componentă exponen- 
țială negativă; afirmaţia reciprocă este de asemenea adevărată. 


24.1. CIRCUITE DE COMUTAȚIE REGENERATOARE BISTABILE 423 


Aceasta înseamnă că, dacă tranzistorul Ty este inițial bloca: 
simetric examinat trebuie astfel comandat, încât; Icy să fie mai e 
leu pentru a asigura comutarea în cealaltă stare. În caz contrar, va exista 
un răspuns exponențial crescător, însă acesta va creşte” înapoi spre 
starea inițială (v. problemele P 24.4 și P 24.5). Deoarece am presupus 
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Fig. 24.6. Oscilogramele tensiunilor de colector pentru un circuit basculant bistabil comane 
dat. Succesiunea de oscilograme arată efectu? creşterii amplitudinii impulsului de comandă : 


a — numai un tranzistor este comandat din satnratie în zegiunea activă, nu apare tranzit 
toare sint comandate în regiunea activă dar nu apare tranzitie; d — impulsul de comano 
k de undă să se intersecteze şi să apară tranzitia. 


b sic — ambele tranzis- 
suficient de mate peutru ca 


Că io = gel*p, condiţia de comandă poate fi exprimată de asemenea 
prin intermediul sarcinilor din baze. Astfel, pentru a asigura tre- 
cerea tranzistorului T, din regimul de blocare în saturație, comanda 
trebuie făcută astfel, încît valoarea inițială a mărimii gr; să fie mai mare 
decit valoarea iniţială a mărimii grs. În fig. 24.6 sint clar ilustrate feno- 
menele descrise, cu ajutorul oscilogramelor formelor de undă pentru un 
circuit bistabil comandat (detaliiie privind circuitul se dau în $ 24.4). 
În fiecare caz, în poziția superioară apare impulsul de comandă, cu o 
durată de aproximativ 75 ns. Celelalte două mărimi reprezentate sînt 
tensiunile de colector. În fig. 24.6, a, în regiunea activă intră un singur 
tranzistor ; evident, în acest caz nu are loc o tranziţie. În fig. 24.6, ce şi & 
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ambele tranzistoare sînt antrenate în regiunea activă. Cu toate acestea, 
în fig. 24.6, b şi c nu apar tranziţii, întrucît nu sînt îndeplinite condiţiile 
iniţiale exprimate mai sus : o examinare mai atentă a celor două figuri 
arată că formele de undă nu se intersectează, 

Dacă privim mai îndeaproape fig. 24. 6, c, constatăm că modul exponen- 
ţial scăzător predomină în regimul tranzitoriu pe un interval ce durează 
aproximativ 75 ns după dispariţia impulsului de comandă, ceea ce se 
ilustrează de faptul că cele două forme de undă au aceeași variație (v. 
ecuația 24.19 a). În restul regimului tranzitoriu domină modul exponențial 
crescător, iar cele două tensiuni diverg, Cu toate acestea, deoarece comanda 
a fost insuficientă, formele de undă se întorc la stările lor originale fără 
ca să apară tranziţia. s 

Curbele din fig. 24.6, d reprezintă cazul în care impulsul de comandă 
a fost suficient de puternic pentru a provoca o tranziție. Observăm că 
formele de undă ale tensiunilor de colector se intersectează, fiind îndeplinite 
condițiile pentru Iou Și Zox. Regimul tranzitoriu exponențial crescător este 
din nou predominant după 100 ns, darde această dată formele de undă 
se deplasează față de poziția originală, apărînd o tranziţie regenerativă, 

Pe baza sau pe colectorul oricăruia dintre cele două tranzistoare pot 
îi aplicate impulsuri de comandă de polarităţi corespunzătoare, pentru 
a bloca, de exempiu, un tranzistor care se găseşte în stare de conducție, 
sau pentru a deschide un tranzistor blocat. Un exemplu de comandă pe 
bază se prezintă în fig. 24. 7,a. Dacă T, conduce, circuitul poate fi comutat 
în cealaltă stare stabilă prin intermediul unui impuls negativ la intrarea 
a. Acest impuls de comandă trebuie să răspundă cîtorva cerințe. În primul 
rînd, amplitudinea şi durata sa trebuie astfel alese, încît sarcina gs acumu- 
lată în T, (tranzistorul deschis) la saturație, să fie evacuată, iar gps să 
fie mai mare decit qm după cum s-a indicat mai sus. În al doilea rînd, 
impedanța circuitului care generează impulsul de comandă trebuie să 
fie suficient de înaltă, pentru ca efectul de încărcare pe care îl produce 
să nu reducă factorul de transfer pe bucla de reacție la o valoare subunitară. 
Deşi circuitul îşi va schimba starea în asemenea condiţii, el nu va comuta 
în maniera rapidă caracteristică Dbasculării regenerative. 

Dacă impulsurile de comandă sînt aplicate simultan pe ambele baze 
ale circuitului bistabil, apare o situație care poate fi ambiguă. După cum 
se arată în fig. 24.7, b, această ambiguitate poate fi evitată cu ajutorul 
unei soluţii de circuit simplă. În adevăr, rezistenţele R, produc la catozii 
diodelor aferente celor două intrări potenţiale care depind de starea circui- 
tului; de exemplu, potenţialul înalt al coleotorului tranzistorului blocat; 
polarizează invers — prin rezistența R, — dioda conectată la baza acestuia, 
inhibînd în acest fel trecerea impulsului de comandă. Pe de altă parte, 
idoda conectată la baza tranzistorului deschis este uşor polarizată direct, 
aşa încît un impuls de comandă aplicat la intrarea corespunzătoare diodei 


trece nestingherit. 
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Structura din fig. 24.7, b poate fi folosită pentru a realiza un numărător 
binar. Oele două intrări pot fi legate împreună astfel ca fiecare impuls 
de comandă (denumit în acest caz impuls de ceas) să determine schimbarea 
stării circuitului. În acest fel, ambele tensiuni de ieşire vor parcurge un 


W=nv 


b 
Fig. 24.7. Comanda circuitelor basculante bistabile. 


ciclu întreg, odată pentru fiecare două impulsuri de ceas aplicate. Pentru 
a număra impulsuri în codul binar poate fi folosită conexiunea în cascadă 
a unor asemenea circuite. 
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24. Alte circuite baseulante bistabile 


Există, desigur, multe alte variante de circuite bistabile cu două 
tranzistoare. În fig. 24.8, a este arătată una dintre acestea, care face uz 
de proprietăţile complementare ale tranzistoarelor pnp şi npn. O stare 
stabilă a acestui circuit se caracterizează prin funcţionarea ambelor tran- 
zistoare în regim de conducție; în cealaltă stare stabilă, ambele tranzis- 
toare sînt blocate (v. problema P 24.6). Circuitul este util, în particular, 
dacă aplicația în care se foloseşte reclamă ca schema să se găsească un 
timp mult mai îndelungat; în starea de blocare decît în starea de conducție. 
Evident că în aceste condiții, puterea medie consumată poate fi făcută 
“foarte mică. 


Fig. 24.8. Circuit basculant bistabil cu tranzistoare complementare. 


Perechea de tranzistoare pnp — npn utilizată în circuitul din fig. 
24.8, a poate fi realizată tehnologic într-o structură unică. Observăm, 
în primul rînd, că circuitul va continua să prezinte o comportare bistabilă, 
chiar dacă Rp devine nul iar Rọ — infinit, deoarece schimbările în acest 
sens contribuie la creşterea factorului de transfer pe bucla de reacție. 
Singura problemă care apare constă în necesitatea de a adăuga o rezistență 
exterioară, ca în fig. 24. 8, b pentru a limita curentul în starea de saturație. 

Deoarece regiunea de colector a tranzistorului pnp și regiunea de 
bază a tranzistorului npn au conductivităţi de acelaşi tip şi sînt interconec- 
tate, ele pot fi fabricate sub forma unui singur strat semiconductor, așa 
cum se arată în fig. 24.9. În mod similar, regiunea de bază a tranzistorului 
pnp şi regiunea de colector a tranzistorului npn pot fi fabricate ca o singură 
zonă. Structura rezultată este cunoscută sub numele de diodă pnpn (diodă 
cu patru zone) sau, deoarece este realizată în mod obișnuit din siliciu, 


24.1. CIRCUITE DE COMUTAȚIE REGENERATOARE BISTABILE 427 


sub denumirea de diodă redresoare controlată din siliciu (tiristor). Simbolul 
său convențional este prezentat în fig. 24.9. i 

Tiristorul se foloseşte de obicei ca un element de comutație între ter- 
minalele notate cu 1 și 2, numite anod, respectiv catod, starea elementului 


Corocteristica 
umalo de 

cõndeche 

Corocterishes 

regimulai de blocore 


Fig. 24.9. Tiristorul : 


a — pereche npn — pap: b — structură cu patru straturi; e — simbolul de cirevit; 
d — caracteristica etatică V — I. 


de comutație fiind controlată cu ajutorul unui impuls aplicat între ter- 
minalul 3, denumit poartă și catod. Caracteristica de intrare prezentată. 
de diodă între anod şi catod are forma din fig. 24.9, d. Cind V este negativ 
și circuitul porţii este întrerupt, nu există conducţie iar Z este nul. 
această regiune joncțiunile porțiunii pnp ale structurii împiedică trecerea, 
curentului. Cînd” V devine pozitiv, tiristorul rămîne blocat pînă cînd un 
impuls pozitiv scurt va atrena ambele tranzistoare — pnp și npn-in satu- 
rajie, acestea răminînd saturate chiar și după ce impulsul dispare. În 
acest fel, dispozitivul își schimbă starea de la situaţia de circuit întrerupt 
la cea de scurtcircuit şi va conduce atît timp cît I este pozitiv. Această. 
comportare este utilă în sursele de energie care trebuie să prezinte o 
tensiune variabilă (v. problema P 24.7). 
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În fig. 24.10 se arată un circuit bistabil fără saturație. În fond, acesta 
este un circuit cu cuplaj pe emitor, în care curentul constant care circulă 
prin Ry este comutat de laun tranzistor la altul. Rezistoarele R, și Rẹ sînt 


+e +e 
A 


Fig. 24.10. Circuit basculant bistabil fără saturație (cu cuplaj 
prin emitor). 


ajustate în aşa fel, încit fiecare tranzistor își poate schimba alternativ 
starea între regiunile de blocare și de conducţie (v. problema P 24.8). 
Oa toate circuitele cu cuplaj pe emitor, această schemă bistabilă poate 
realiza o comutare foarte rapidă între stări. 

După cum ne putem aștepta, circuitele bistabile integrate disponibile 
în prezent sînt considerabil mai complexe decit structurile examinate 
pină în prezent. Aceasta se datorește posibilităţii de a implementa în 
celulele bistabile cu două tranzistoare proprietăţi de circuit; deosebit de 
utile, cu un cost suplimentar foarte redus. Un exemplu tipic este reprezen- 
tat de circuitul basculant bistabil J—K, a cărui formă simplificată este 
dată în fig. 24.11. Tranzistoarele T, și T, constituie elementul bistabil 
de bază al circuitului. Toate celelalte tranzistoare sînt asociate cu reali- 
zarea funcţiunilor de comandă. Singura funcțiune a tranzistorului Ta 
este, de exemplu, de a plasa circuitul bistabil în ansamblu într-o stare 
cunoscută — cu T, deschis — în orice moment. 

Elementul central al circuitului de comandă este tranzistorul 7,, 
controlat de poarta NU — SAU formată din tranzistoarele Ty, Te şi Ty. 
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Dacă toate semnalele de intrare ale acestei porți sînt la nivel scăzut, 
adică v, = Vog (sat), T, — în stare de conducție, iar semnalul aplicat pe 
intrarea de ceas este înalt (ve = Vo), poarta NU — SAU va fi blocată. 
În aceste condiții, în baza tranzistorului T, va intra, prin rezistența R; , 
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Fig. 24.11. Circuit basculant bistabil J — K. 


un curent important. Colectorul tranzistorului T, este ținut la potențialul 
Vaz (sat) de către tranzistorul T, aflat în stare de conducţie (acest tran- 
zistor amplifică impulsul de ceas). Emitorul tranzistorului T, este conectat. 
de asemenea la potenţialul Vez (sat), prin intermediul rezistenței Ry. 
Această situație este reprezentată în fig. 24.12, a. Este evident că tranzis- 
torul se află în saturație, curenții de emitor și de colector fiind orientaţi 
în afara tranzistorului. Distribuția sarcinii electrice în bază este reprezen- 
tată în fig. 24.12, b. 

Cind un impuls de ceas negativ se aplică la intrarea vs, Tg se blochează, 
iar potențialul colectorului tranzistorului T, devine pozitiv, ca urmare a 
efectului rezistenței R și sursei de alimentare Vo (fig. 24.12, c). Distribuția 
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sarcinii gs ia aproape instantaneu forma din fig. 24.12, d, ceea ce permite 
ca un curent de intensitate mare să iasă din emitorul tranzistorului T, 
şi să intre în baza tranzistorului T,, realizind comutarea directă a acestuia. 
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Fig. 24.12. Funcționarea tranzistorului T4. 


Această manieră de utilizare a modului în care se schimbă distribuţia 
sarcinii qs permite comanda rapidă și precisă a circuitului. 

Acum pot fi uşor înțelese funcțiunile îndeplinite de tranzistoarele 
Te şi T, ale porții NU — SAU. Tranzistorul T, îndeplineşte aceeaşi sarcină 
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ca diodele din fig. 24.7, b — de a sesiza stările circuitului bistabil şi de a 
dirija semnalul de comandă numai către tranzistorul blocat. După ce 
împulsul de ceas blochează tranzistorul Tg, tranzistorul T,, după trecerea 
unui interval de întîrziere şi a unui interval de creştere, comută direct 
poarta, NU — SAU încheind în acest fel înmagazinarea de sarcină în 
tranzistorul T, în mod independent de durata impulsului de ceas (v. 
problema P24.9). š 

Un avantaj particular al circuitului basculant bistabil J—K constă 
în faptul că, datorită prezenței porții NU — SAU, starea circuitului 
basculant este previzibilă pentru orice combinație a semnalelor de intrare 
Ui Va Și vP. 


24.2. CIRCUITE BASCULANTE MONOSTABILE 


Un circuit bistabil de comutare poate prezenta o comportare monosta- 
bilă, dacă una dintre stările de echilibru este eliminată. O asemenea trans- 
formare poate fi realizată prin introducerea unei capacități în unul din cir- 
cuitele de cuplaj colector-bază. 


24.2.1. Circuitul basculant monostabil de bază 


Circuitul monostabil din fig. 24.13 conține un. cuplaj capacitiv între 
colectorul tranzistorului T, și baza tranzistorului 74. Rezistenţa Rae 
se alege astfel încît în starea stabilă T, să fie saturat. Cuplajul rezistiv 
realizat prin Ry. va menţine tranzistorul T, blocat. Dacă se aplică un impuls 
de comandă cu anumiţi parametri, după cum s-a arătat în § 24.1.7, va 
apare un fenomen regenerativ de comutare, iar circuitul va trece într-o 
stare metastabilă în care T, este blocat, iar T, — în regim de conducție 
În această tranziție inițială, care are loc la t = 0, baza tranzistorului 
T, este polarizată negativ la o tensiune egală cu variația mărimii Vos 
aşa cum se arată în fig. 24.13, b. 

În urma tranziţiei, tranzistorul T, este în stare de conducţie. Cu toate 
acestea, T, nu poate menţine tranzistorul T, în stare de blocare un interval 
de timp oricît de îndelungat, deoarece capacitatea 0 se descarcă pe rezis- 
tența Rp iar tensiunea între baza tranzistorului T, și masă crește expo- 
nenţial, tinzînd către nivelul Vu cu constanta de timp Ra.0. Starea 
metastabilă ia sfîrşit în momentul $, cind tranzistorul T, ajunge la pragul 
intrării în conducţie, cu alte cuvinte, atunci cînd ve. are o valoare pozitivă 
de citeva zecimi de volt. În acest punct apare o nouă tranziţie regenera- 
tivă, în urma căreia T, se blochează iar T, se saturează. 


D V. bibliografia [24.1]. 
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Fig. 24.13. Circuit basculant monostabil de bază : 
a — circuitul; b — formele de unda, 
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Pentru ca circuitul să reatingă echilibral static corespunzător stării 
stabile este necesar un anumit interval de timp după momentul î,. De-a 
lungul acestui interval de restabilire capacitatea C se încarcă prin Ra 
la Voc. Dacă apare o nouă comandă de baseulare a circuitului înainte de 
terminarea intervalului de restabilire, adică înaintea momentului ta din 
fig. 24.13, b, durata stării stabile va descrește. 

Lungimea intervalului de timp 0—4 este determinată de încărcarea 
capacităţii C. Înaintea basculării circuitului tensiunea la bornele capaci- 
tății 0 este: 


A Oo = Voo. (24.25) 
Prin urmare, tensiunea Vno a celui de al doilea tranzistor scade pînă ia 
aproximativ — Voo atunci cînd circuitul comută. Întrucât vya tinde 
către nivelul + Vcc, starea, metastabilă in sfirșit în momentul 4, valoarea; 
lui î fiind: 


h ~ RC m2 ~ 0,69 Rie (24.26) 


(v. problema P24.10). Este de remarcat faptul că durata intervalului de 
timp în care circuitul se găseşte în starea metastabilă, este controlată, 
în principal, de elementele pasive de circuit. Din această cauză, circuitele 
monostabile sînt în mod frecvent utilizate pentru a genera impulsuri 
cu amplitudine și durată precise, ca răspuns la acţiunea unui impuls de 
comandă, 

Circuitul monostabil din fig. 24.13, a poate îi, de asemenea, polarizat; 
astfel, încât în starea stabilă tranzistorul T, să fie blocat, prin conectarea, 
rezistenței Ry, la o sursă de tensiune negativă, în loc de Voc. În această 
variantă, lungimea, intervalelor de timp care formează ciclul de basculare 
va depinde mai critic de parametrii tranzistoarelor, decît în cazul confi- 
gurației originale a circuitului, Prin urmare, a doua configuraţie se va 
caracteriza printr-o stabilitate mai redusă a, duratei impulsurilor generate. 


24.2.2. Alte circuite basculante monostabile 


În fig. 24.14 este prezentat un circuit monostabil cu cuplaj pe emitor. 
Deoarece rezistența Eps este conectată la Vos, în starea stabilă tranzis- 
torul 7, este blocat iar T,—în conducție. Cind circuitul este basculat 
în starea metastabilă, 7, este blocat, iar intervalul în care se formează 
impulsul generat se încheie în momentul în care tensiunea, bază-emitor 


a acestui tranzistor ajunge la pragul intrării în conducție. 


28 — o. 587 
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Fig. 24.15 conține un circuit monostabil cu tranzistoare complemen- 
tare Gi şi f Diferența acestei structuri față de circuitul bistabil 
corespunzător constă în faptul că o rezistență de cuplaj este înlocuită 


Fig. 24.14. Circuit basculant monostabil cu cuplaj prin emitor. 


printr-o capacitate, iar între baza tranzistorului npn și masă este conec- 
tată o rezistență. Pentru a provoca o tranziție în starea metastabilă, la 
baza tranzistorului T, se aplică un impuls negativ de comandă (vy. proble- 
ma 24.11). 

+6 


Fig. 24.15. Circuit basculant monostabil cu tranzistoare complementare. 


24.2.3. Condiţiile comportării monostabile 


Singura, diferență între circuitele monostabile și bistabile constă în 
înlocuirea, unei rezistențe cu o capacitate în unul din circuitele de cuplaj 
între etaje. Această înlocuire va modifica comportarea circuitului la 
frecvențe joase — adică va determina existența unei singure stări stabile, 
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in loc de două —, însă nu va atrage după sine schimbarea comportării 
Ja frecvențe medii. Astfel, condiția de bază ce trebuie îndeplinită de fac- 
torul de transfer pe bucla de reacție pentru a asigura comportarea regene- 
rativă, |T| >1 va continua să fie valabilă pentru circuitul monostabil. 
De această dată însă, condiția menționată va fi valabilă la frecvențe 
mijlocii, fără a mai fi îndeplinită în curent continuu. 

Rezultă că pentru comportarea monostabilă a unui circuit este necesară 
și suficientă îndeplinirea simultană a următoarelor condiții : 

1. Cînd capacitatea (sau capacitățile) se îndepărtează, trebuie să 
existe o singură stare stabilă. În cazul circuitelor cu tranzistoare identice, 
un tranzistor urmează să fie blocat, iar cel de al doilea, activ sau saturat. 
Pentru structura cu tranzistoare complementare, ambele dispozitive 
trebuie să fie blocate sau saturate. 

2. Circuitul de cuplaj în curent continuu trebuie să asigure funcţio- 
narea simultană a ambelor tranzistoare în regiunea activă. 

3. Pentru a asigura comportarea regenerativă în această stare activă, 
valoarea absolută a factorului de transfer pe bucla de reacție la o frecvenţă, 
oarecare, alta decit f = 0, trebuie să fie mai mare decit unitatea, iar reac- 
ţia trebuie să fie pozitivă. 

Dacă aceste trei condiţii sînt îndeplinite, existența unei stări metasta- 
bile este asigurată, iar circuitul va prezenta o comportare mnnostabilă. 

Satisfacerea condiţiilor de mai sus este uşor de verificat pentru circuitul 
din fig. 24.13. Prima condiţie este legată numai de polarizarea: în curent 
continuu, așa că poate fi verificată pe circuitul obţinut cu capacitatea 
C îndepărtată. A doua condiţie aplicată circuitului examinat reclamă 
existența unui nivel de tensiune continuă Y,;, pentru care atit T, cit 
şi T, funcţionează în regiunea activă. Dacă această condiție este îndepli- 
nită, trebuie calculat factorul de transfer pe bucla de reacţie folosind un 
model diferenţial pentru regiunea activă, cu capacitatea C scurteireuitată ; 
în acest fel se verifică dacă reacţia este pozitivă iar valoarea absolută a, 
factorului de transfer pe bucla de reacţie — supraunitară (v. problema 
P24.12). 


24.3. CIRCUITE BASCULANTE ASTABILE 


24.3.1. Circuitul basculant astabil eu euplaje încrucişate 


Un circuit de comutație regenerativ, care nu are stări stabile și 
care, prin urmare, basculează continuu și alternativ între două stări me- 
tastabile se numește circuit basculant astabil. Oricare circuit monostabil 
poate fi determinat să prezinte o comportare astabilă prin modificarea, 
polarizării și cuplajului în curent continuu, astfel încît ambele tranzis- 
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toare să funcționeze în regiunea activă atunci cînd elementul acumulator 
de energie este îndepărtat. Cu toate acestea, circuitele practice cu cuplaje 
încrucișate se realizează rar în acest mod, deoarece este dificil să se ga- 
ranteze îndeplinirea condiţiei referitoare la polarizare în regiunea activă 
pentru variațiile parametrilor componentelor pasive și tranzistoarelor, 
corespunzătoare cazului cel mai defavorabil. De aceea, majoritatea cir- 
cnitelor basculante astabile cu cuplaje încrucișate conțin două capacități 
(ea în fig. 24.16), intrucit în acest caz condiţiile de polarizare a celor două 
tranzistoare pot fi realizate independent (observăm că, așa cum se va vedea 
mai jos, circuitele monostabile cu cuplaj pe emitor pot funcţiona în mod 
satisfăcător cu o singură capacitate dacă se folosesc rezistențe de emitor 
independente). pi 

Să examinăm funcționarea circuitului cu cuplaje încrucișate din fig. 
24.160. Cind capacităţile lipsesc, circuitul de polarizare asigură în mod 
automat funcţionarea tranzistoarelor în regiunea activă, independent de 
valorile rezistenţelor și parametrilor tranzistoarelor. Dacă reconectăm 
capacităţile în circuit, reacția pozitivă va antrena, circuitul din regiunea 
cuasi-liniară în una din stările de saturație. Totuși, această situație nu 
se poate menţine, deoarece sarcinile cu care sint încărcate capacităţile 
se modifică, conducind. circuitul spre starea staționară în care ambele 
tranzistoare sînt active. Astfel, circuitul va-ajunge la un moment dat în 
starea activă și va parcurge o tranziţie regenerativă, prin regiunea cuasi- 
liniară, trecînd în a doua stare de saturație, în care se va găsi un interval 
de timp egal cu durata de existență a celei de a doua stări metastabile 
(v. problema P24.13). 

Formele de undă tipice corespunzătoare circuitului sînt date în fig. 
24.16, e. Observăm că pentru a activa circuitul nu este necesară aplicarea 
unui impuls de comandă. În fapt, circuitul este un oscilator neliniar, ceea 
ce determină folosirea sa pentru generarea formelor de undă periodice 
şi a succesiunilor de impulsuri. t 

O formă convențională a circuitului astabil cu cuplaje încrucişate 
este prezentată în fig. 24.16, b. Cînd capacitățile din circuit sint îndepăr- 
tate, ambele tranzistoare se saturează. Totuși, circuitul se va comporta 
ca un multivibrator astabil, oscilind cea mai mare parte a timpului, deoa- 
rece schema nu ajunge în starea stabilă cu ambele tranzistoare saturate 
simultan. Un asemenea circuit potenţial stabil este nesigur în funcţionare. 
Conectînd pentru un timp unul din colectoare la masă, vom anula factorul 
de transfer pe bucla de reacţie și în același timp, satura ambele tranzis- 
toare. Circuitul se va găsi în această stare pînă va primi o comandă din 
exterior (de exemplu, prin deconectarea sursei de alimentare). Din această 
cauză, ca o condiţie a comportării astabile, se formule:.ză o cerinţă privind 
polarizarea pentru regiunea activă, excluzind în acest fel circuite ca cel 


din fig. 24.16, b. 
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Fig. 24.16. 


Circuite basculante astabile cu cuplaje încrucișate. 
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24.3.2. Cireuitul basculant astabil cu cuplaj pe emitor 


i i ipi ircui bile 

În fig. 24.17 sînt prezentate două variante tipice de circuite astal 
cu cupias pe emitor. Circuitul din fig. 24.17, a funcționează satistăcător 
cu o singură capacitate, deoarece rezistențele de emitor independente 
asigură puncte stabile đe funcționare în curent continuu în regiunea activă. 


+o 


Fig. 24.17. Circuit basculant astabil cu cuplaj prin emitor : 
a — circuit cu o singură capacitate: b — formele de unâă pentru circuitul dina; c— cireuit cu ouă capacitsti. 


t caz particular, valorile rezistențelor se aleg astfel, încît tranzis- 
Ta ao să nate satureze nici un moment în decursul ciclului de funcţio- 
nare, iar variațiile tensiunilor de colector sînt reduse. Pe această cale, se 
pot realiza viteze ridicate de lucru : frecvenţe de repetiție de 10 MBz 
și timpi de creștere de 10 ns”. 


24.3.3. Condiţiile funcționării în regim astabil 


Cele două condiţii a căror îndeplinire simultană este necesară și sufi- 
cientă pentru asigurarea funcţionării în regim astabil a unui circuit sînt 
următoarele : j 

— punctul static de funcționare a circuitului în absența capacităților 
trebuie să fie astfel plasat, încît ambele tranzistoare să se găsească în 
regiunea activă; 


1) V. bibliografia [24.2]. 
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— în regiunea activă, valoarea absolută a factorului de transfer 
pe bucla de reacţie trebuie să fie supraunitară, la o anumită frecvență 
nenulă, pentru a asigura posibilitatea procesului de regenerare ; în curent 
continuu, factorul de transfer pe bucla de reacţie trebuie să fie subunitar, 
pentru a preveni modul bistabil de funcţionare. 

Verificarea acestor condiții pe o configuraţie specifică de circuit; este 
foarte simplă. De exemplu, dacă se îndepărtează. capacităţile circuitului 
din fig. 24.16, a, este evident că tranzistoarele vor fi polarizate în regiunea 
activă. Dacă prima condiţie este satisfăcută, trebuie calculat factorul de 
transfer pe bucla de reacţie cu ajutorul unui model diferențial al regiunii 
active cu ambele capacităţi de cuplaj scurteirenitate şi verificat dacă 
modulul acestei mărimi este mai mare decit 1. Factorul de transfer pe 
bucla de reacţie al acestui circuit este nul la f = 0, prin urmare condiţia 
finală este îndeplinită, ceea ce asigură comportarea astabilă. 


24.4. DEMONSTRAȚIE EXPERIMENTALĂ DE CURS 


Formele de undă specifice circuitelor digitale, mai ales regimurile 
tranzitorii ce apar la comutarea circuitelor poartă şi semnalele de ieşire ale 
circuitelor basculante sînt suficient de expresive, aşa că, pentru a realiza 
ilustrări experimentale interesante şi cu un conținut de informație su- 
ficient, nu este nevoie de circuite speciale sau aparatură mai deosebită. 
În toate cazurile, poate fi de mare folos un osciloscop cu două san chiar 
mai multe spoturi. A 

Tată cîteva exemple de demonstraţii posibile : 

— variaţia duratei impulsului în cazul moâificării rezistenței Rps 
(fig. 24.13); 

— un numărător binar realizat prin comanda punctelor a și b de ia 
un generator de impulsuri (fig. 24.7, b); 

— examinarea comportării aceluiași circuit la viteze mari de lucru, 
folosind o frecvenţă înaltă de repetiţie a impulsurilor, pentru a evidenția, 
îmbunătățirea formelor de undă ale semnalelor de ieşire rezultată în urma, 
introducerii capacităţilor de accelerare ; 

— ilustrarea comportării unui circuit astabil de tipul celui din fig. 
24.16, b. 

Demonstrația privitoare la amplitudinea impulsului de comandă, 
necesară pentru o tranziţie regenerativă a unui circuit bistabil (v. $ 24.1.7), 
poate fi realizată cu ajutorul circuitului din fig. 24.7, b. Impulsul de co- 
mandă este aplicat simultan la intrările a și b. În acest fel, se asigură o 
imagine repetitivă a tranziţiei, dacă circuitul își schimbă sau nu starea. 
Pentru a fi siguri că qp și qr sînt componentele dominante de sarcină 
electrică, este recomandabilă folosirea unor tranzistoare cu fp redus și 
cu capacităţi de barieră scăzute. 
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Acelaşi circuit poate fi utilizat pentru a pune în evidență efectul duratei 
impulsului de comandă. În fig. 24.18 se pot urmări cîteva rezultate tipice. 
impulsul este prea 


Fig. 24.18, a și fig. 24.18, b corespund cazului în cai 
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Fig. 24.18. Formele de undă oscilografiate pentru circuitul bistabil din fig. 24.7, b, care 
ilustrează efectul impulsului de comandă asupra basculării : 


-im de comandă este prea tagust și de amplitudine redusă pentru a provoca o tranziţie: 
«ei — ma de pomii i de comandi mal Tang produce o tranzitie: 


mic şi prea îngust pentru a provoca tranziţia, Totuşi, mărind durata impul 
sulur de comiendă fără a modifica amplitudinea, sa, se ajunge la tranziția 
vegenerativă, așa cum se vede în fig. 24.18, c. 
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PROBLEME è 


P. 24.4. a) Să se reprezinte circuitul echivalent general cu parametrii y pentru doi cuadri- 
poli conectaţi în paralel (de ex., fig, 18.11). 

b) Să se arate că dacă admitanța de transfer invers a unui amplificator este neglijabilă, se 
poate găsi, prin calcul direct sau prin întreruperea buclei de reacție, așa cum s-a văzut în 2 
(v. pag. 417), un factor de transfer pe bucla de reacţie dat de relația : 

y 


Fa Yrs Vra = 
(Ya + Via + Vi) (Voa + Vog + uz) 


P. 24.2, Să se cacluleze J;/I;, în fig. 24.4b, iar rezultatul să fie comparat cu ecuaţia (24.93). 
Trebuie ținut scamă de faptul că regulile reacției (cap. 18) cer ca Rg să fie mult mai mare decit 
Ro peniru a asigura ca yyy < < Yja 

P. 24.3. Să se veriñice că soìuția particulară dată de ecuația (24.21) ṣe prezintă in fapt punc- 
tul de echilibru instabil notat cu C, în fig. 24. 1, b (V. pag. 422). 

P. 24.4. Să se rezolve ecuaţiile 24.22 presupunind că lor= 
rezultatul (v. pag. 423). 

P, 24.5. Să se deducă sistemul de ecuații similar cu (24.22) care se aplică unui circuit bi- 
stabil asimetric. Să se găsească expresiile constantelor din aceste ecuații, iar pe această bază s 
se deterinine condițiile de comandă a basculării pentru un astfel de circuit (v. § 24.1.6 și 24.1.7). 

P. 24.6. Folosind condițiile formulate in § 24.1.5, să se verifice că circuitul complementar 
din fig. 24.8, a este efectiv un circuit bistabil (v. pag. 426). 
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Fig. 24.19. Sursă de alimentare cu tensiune de ieșire variabilă. 


P. 24.7. ‘Tiristoru introdus în § 24.1.8 și reprezentat în fig. 24.9 este utilizat adesea in sursele 
de putere cu tensiune variabilă ca cea din fig. 24.1.9. Acest circuit folosește un tiristor ca elemen? 
redresor de semiundă (vezi fig, 6.21, a pentru a face comparație cu schema care foloseşte o diodă 
obișnuită cu joncțiune pn). Circuite care redresează ambele alternanțe, analoage celui din fig. 
6. 24, pot fi realizate intr-o manieră similară. Circuitul de defazare variabilă și transformatoru 
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asigură o tensiune de control a cărei fază, măsurată în raport cu tensiunea de alimentare vg, este 
variabilă. Cind v, este pozitivă, tiristorul funcționează potrivit caracteristici de regim de con- 
ductie, arătată in fig. 24.9, d ; valorile negative ale tensiunii pg corespund caracteristici regimului 
de blocare. 

a) Să se calculeze și să se reprezinte grafic tensiunea la bornele sarci 


valori ale fazei în intervalul 0—180°. 
b) Să se deducă o expresie pentru tensiunea medie Ja bornele sarcinii, în funcție de v și Ọ. 


P. 24.8. Să se găsească valorile rezistențelor R, şi R, în circuitul cu cuplaj pe emitor din 
fig. 24.10, pentru a asigura comportarea bistabilā. Se va presupune că nivelul de curent con- 


tinuu al intrărilor este Voo/2 (v. pag. 428). 
P. 24.9. Să se deseneze circuitele de comandă pentru partea din dreapta a circuitului bascu- 


lant J—K din fig. 24.11. Presupunind că T, este în regim de conducție, iar T, blocat, să se ve- 
rificc condițiile de lucru ale porții NU—SÀU din dreapta, pentru a constata dacă impulsul de 
ceas este efectiv inhibat pe acest traseu (v. pag. 431). 

P. 24.10. Să se deducă ecuația (24.26) din (24.13) (v. pag. 433). 

P. 124.11. Care este durata stării metastabile in circuitul basculant cu tranzistoare complemen- 
tare din fig. 24.15? Să se compare precizia cu care se menține durata impulsului generat, cu cea 
corespunzătoare circuitului convențional din fig. 24.13 (+. pag. 434). 

P. 24.12. Să se verifice că circuitul din fig. 24.14 funcționează ca un circuit basculant mono- 
stanbil, folosind condițiile formulate în $ 24.2.3 (v. pag. 435). 


oz(4) pentru citeva 
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Fig. 24.20. Circuit basculant Schmitt. 


P. 24.13. Una din condițiile de comandă pentru realizarea tranzițiilor regenerative ale 
circuitelor basculante constă în cerința ca impulsul de comandă să determine creșterea cure: 
tului de colector care a avut inițial o valoare mai mică (v. § 24.1.7). Circuitul astabil are, as 
cum s-a arătat capacitatea de „autocomandă”. Să se explice cum circuitul din fig. 24. 16, a in- 
deplineşte condițiile de comandă (v. pag. 436). 

P. 24.14. Circuitul arătat în fig. 24.20 este deseori numit circuit basculant Schmitt. Să se 
verifice că pentru un interval de valori ale tensiunii op, dispus în jurul valorii de 2,2 V, circuitul 
are o comportare bistabilă. 
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Modele şi circuite cu tuburi cu vid 


A.1. INTRODUCERE 


Din punct de vedere istoric, majoritatea circuitelor considerate în 
această lucrare au fost realizate mai întîi cu tuburi cu vid ca dispozitive 
active. În ultimii ani, în aceste aplicaţii tuburile cu vid au fost înlocuite 
pe scară largă cu diferite- dispozitive semiconductoare active, care 
prezintă avantajele evidente ale unui gabarit mai redus, unui consum 
mai mic de putere și unei siguranţe în funcționare mult mai mari. 
Deşi unele categorii de tuburi cu vid sînt încă utilizate pentru anumite 
scopuri, în special generarea și amplificarea energiei de radiofrecvenţă 
la nivele foarte mari de putere, asemenea aplicaţii speciale sînt în afara 
scopului acestei cărți introductive. 

Anexa A se ocupă de procesele fizice, modelarea şi proprietăţile de 
circuit ale unei categorii de tuburi cu vid simple, care au proprietăţi 
similare cu cele ale dispozitivelor semiconductoare active analizate în 
această lucrare. Întrucit prezentarea este similară ca, nivel și scop cu aceea 
din cap. 1, materialul cuprins în anexă poate fi utilizat pentru a completa 
sau înlocui $ 1.2—$ 1.4 atunci cînd este de dorit a se include dispozitivele 
active cu vid. În unele privinţe, acest material furnizează o introducere 
mai simplă în problema dispozitivelor active decît au furnizat-o tranzis- 
toarele cu efect de cîmp. 


A.2. STRUCTURA ȘI FUNCȚIONAREA DIODELOR 
ȘI TRIODELOR CU VID 
A.2.1. Structura fizică 


Structura fizică a triodei cu vid este prezentată în fig. A.1. Dispozi- 
tivul este compus, în principal, din trei elemente dispuse coaxial într-o 
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incintă vidată. Elementul cel mai interior este o cămașă de i 
ă € metal, 3 
catod. Împrejurul catodului se află înfășurată o spirală de fir EA 
numită grilă, care, la rindul ei, este înconjurată de o cămașă metalică, 
Paiti moa aan placă. Aceste trei elemente — catodul, grila și anodul 2 
nt conectate prin intermediul unei i i a 
a pnectate prin i structuri interne la capetele, sau, 


bolon de 
steld vidot 
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|| 


Terminale pentru 
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Fig. A.1. Structura fizică a unei triode cu vid. 


În interiorul catodului se află o rezisten ă, care î i 

s constă într-un fir 
întăşurat, separat; de catod, terminat în ir a la ambele capete, cu 
cîte un terminal. Acest fir, numit filament, este adus la temperaturi de 
700° pînă la 800°0, prin trecerea unui curent electric prin el. În acest sens. 
el nu se deosebeşte de filamentul unei lămpi cu incandescență. Totuși fila- 
mentul tubului cu vid lucrează la temperaturi mult mai scăzute, la care 
culoarea sa este un roșu estompat, spre deosebire de albul strălucitor care 
este caracteristic filamentului lămpii cu incandescență. 


À.2.2. Emisia termoeleetronică 


E Filamentul ridică temperatura catodului la o valoare la care electronii 
sînt emiși cu uşurinţă de suprafaţa sa. Acest proces este numit emisie 
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termoelectronică. Deşi orice metal poate emite electroni cînd temperatura 
sa este ridicată, esistă unele metale la care emisia de electroni este mult 
mai bogată decît a altora. Cămașa catodului este îmbrăcată cu oxizi 
alcalino-pămîntoși, ceea ce-l face o sursă foarte bună de electroni, chiar 
la temperaturi relativ scăzute (circa 700°C). 

În interiorul tubului vidul este suficient de ridicat, astfel ca interac- 
ţiunile dintre electronii emiși și moleculele reziduale de gaz să nu afecteze 
funcţionarea fizică a dispozitivului. Unele tuburi sint în mod intenţionat; 
umplute cu gaz, pentru a se obţine caracteristici diferite de ale celor ce 
sînt discutate aici, dar nu ne vom ocupa de aceste dispozitive mai compli- 
cate. 

Dacă celelalte elemente — grila şi anodul — nu sint conectate nicăieri, 
electronii emiși de catodul încălzit vor înconjura catodul ca un nor de 
sarcină spajială negativă. Acest nor de sarcină nu se poate dispersa, deoa- 
rece catodul, ca urmare a emisiei de electroni, se încarcă pozitiv faţă de 
norul de sareină spaţială negativă. Deci, electronii care formează norul 
sînt supuși unei forțe coulombiene care-i atrage spre catod și-i împiedică 
să se îndepărteze. Cînd acest sistem este în echilibru, la o temperatură 
anumită a catodului, electronii sînt emiși în mod continuu de stratul de 
oxid, în timp ce alți electroni, făcînd parte din nor, reintră în catod, men- 
tinind în felul acesta o stare de echilibru dinamic. 


A.2.3. Funcționarea unei strueturi cu două elemente — Dioda 


Starea de echilibru descrisă mai sus se schimbă dacă grila și anodu! 
sînt conectate la circuite de polarizare, deci potenţialele lor electrostatice 
diferă de cel al catodului. Pentru început, ne vom ocupa de rolul anodului, 
presupunind că grila lipseşte din această structură. 

Dacă potenţialul anodului în raport cu catodul este negativ, electronii 
din norul de sarcină spaţială sînt; respinși de către anod. Ca urmare, elec- 
tronii se vor aduna într-o densitate și mai mare în jurul catodului fierbinti 
şi nu va circula nici un curent în circuitul anod-eatod (fig. A.2, a). 

Pe de altă parte, dacă anodul se aduce la un potenţial pozitiv față de 
catod, electronii din norul de sarcină spaţială ce înconjoară catodul sînt 
atraşi de către anod, au o mișcare către acesta și intră în circuitul 
exterior anod-eatod, dînd naștere unui curent (fig. A.2, b). Numă- 
rul de electroni care străbat spaţiul dintre electrozi în unitatea de 
timp depinde de diferența de potențial dintre anod și catod. Dacă tensiu- 
nea anod-eatod crește, cantitatea de sarcină spaţială din jurul catodului 
se micşorează, numărul de electroni care se îndreaptă spre anod crește, 
deci creşte curentul anodic (fig. A.2. c)”. În acest domeniu de tensiuni, 


1 Convenţia pentru curent în circuitul exterior tubului, este cea obișnuită ; curentul este con- 
ceput ca un flux de sarcini pozitive. În acest caz, curentul de electroni dela catod la anod din 
interiorul tubului, este reprezentat în exteriorul tubului ca un curent ce intră în anod și iese din 
catod. Direcţia de referinţă din fig. A.2, corespunde unui Ig pozitiv. 
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curentul este controlat de către cantitatea de sarci ială şi 
numit ca fiind cu limitare prin sarcină spaţială. Această Tia dona Ida 
ză rolul sarcinii spațiale în izolarea, catodului față de influenţa, potenţialu- 
lui atractiv al anodului. Cu toate că viteza electronilor emişi de catod 
este cu mult mai mare decît viteza electroniior ce se îndreaptă spre anod. 
în acest domeniu de tensiuni, electronii emiși sînt respinși de sarcina, s] a 
țială şi majoritatea dintre ei reintră în catod. se 
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catod este colectat de anod, astfel încît curentul anodic devine aproape 
independent de tensiunea anod-catod. În această gamă de lucru curentul 
anodic este determinat de temperatura catodului, care, la rîndul ei, deter- 
mină viteza de emisie şi este numit ca fiind cu limitare prin emisie sau 
cu limitare prin temperatură. 

Dispozitivul descris mai sus poartă numele de diodă cu vid sau diodă 
termoionică. Dioda cu vid poate îi considerată ca un element de circuit cu 
două terminale, avînd caracteristicile curent-tensiune prezentate în fig. 
A.2, e. În mod evident, caracteristica esenţială a diodei este natura puternic 
neliniară a relaţiei I-V; acest dispozitiv permite trecerea curentului 
numai într-o singură direcţie (Z, >0), împiedicind trecerea curentului 
în cealaltă direcţie (Zp nu poate fi negativ). În papitolul 6 s-a arătat că 
dispozitivele electronice care au această comportare se utilizează pe scară 
largă în circuite. 


A.2.4. Rolul grilei 


În aplicaţii ne interesează mai mult tuburile cu electrozi de control, 
din a căror categorie dioda nu face parte (deoarece are numai două ter- 
minale). Deci, vom introduce acum în structura noastră grila şi vom stu- 
dia efectul său asupra fluxului de electroni ce străbat spaţiul vidat dintre 
anod şi catod. 

La un tub cu funcţionare normală, grila este menținută la un poten- 
ial negativ față de catod, iar potenţialul anodului față de catod este 
pozitiv. Mai mult decît atit, curentul anodic este suficient de scăzut, 
astfel încât fluxul de electroni este limitat de sarcina spațială. În aceste 
condiţii, fluxul de electroni de la catod la anod este puternic influențat; 
de grilă. Concret, tensiunea negativă a grilei (negativă față de catod) 
micşorează potenţialul electrostatic din vecinătatea grilei. Potenţialul 
la înfășurarea grilei este egal cu tensiunea grilei. Porţelanul unui 
punct de pe suprafața grilei, dar situat între spirele sale, este mai 
pozitiv decît tensiunea, grilei, dar nu atit de pozitiv cit ar fi fost dacă 
grila nu s-ar fi găsit în această structură, În fig. A.3 se prezintă variația 
potenţialului electrostatic în regiunea dintre catod şi anod. Pentru sim- 
plificare, am presupus o structură plan-paralelă în locul cazului mai obiș- 
nuit, în care, catodul este în întregime înconjurat; de grilă și anod. 

Ca urmare a potențialului negativ al grilei, potenţialul electrostatic 
mediu în planul grilei este redus. În consecinţă, cîmpul electric în regiunea, 
dintre catod şi grilă este redus, și viteza cu care electronii se deplasează 
spre anod descreşte. Din cauză că electronii din apropierea suprafeţei 
catodului sînt parțial izolați de influenţa atractivă a anodului, datorită 
grilei negative, pentru orice valoare a tensiunii anod-catod, curentul 
în circuitul anod-catod este mai mic decit ar fi fost dacă grila fie nu exista, 
fie era mai puţin negativă. Această situaţie este ilustrată în fig. A.3, d, 
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în care curentul anodic apare ca o funcţie de tensiunea anod-catod, pentru 
două valori fixe ale tensiunii grilă-catod. Aceaste curbe arată că, pentru 
orice valoare a tensiunii anod-catod, curentul anodic descrește pe măsură 
ce tensiunea grilă-catod devine mai negativă. 
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x Fig. A.3. Efectul grilei asupra potențialului electro- 
static și curentului anodic. 


Curbele din fig. A. 3, d fac parte dintr-o familie de curbe parametrice 
care exprimă dependența curentului anodic atit de tensiunea anod-catod, 
cit şi de tensiunea grilă-catod a triodei. În fig. A. 4 este reprezentată o 
familie a acestor curbe, în care tensiunea grilă-catod variază cu o canti- 
tate fixă de la curbă la curbă. Această familie, care este tipică pentru func- 
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ționarea triodei, este deseori numită familia caracteristicilor de ieșire, 
sau caracteristicilor anodice ale triodei. 

Caracteristicile de ieşire ale triodei arată că, dacă tensiunea, grilă-catod 
este suficient de negativă, curentul anodic se anulează. Această condiţie 
de conducţie nulă se numește blocare. Evident, valoarea tensiunii grilă- 
catod necesară pentru a bloca fluxul de curent anodic depinde de tensiunea 
anod-eatod. 
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Fig. A4. Caracteristicile de ieșire ale unei triode. Este prezentat numai primul cadran al 
planului curent anodic, tensiune anod-catod, deoarece curentul anodic nu este niciodată negativ, 
şi, este nenul numai cînd anodul este pozitiv față de catod. ; 


Controlul curentului anodic prin tensiunea grilă-catod, aşa cum èste 
prezentat în fig. A. 4, se realizează cu un consum foarte mic de putere 
în circuitul grilă-catod. Întrucit grila este negativă față de catod, ea res- 
pinge electronii încărcați negativ și curentul de grilă este extrem de mic, 
practic de ordinul nanoamperilor. 

Controlul regimului de lucru în circuitul anod-catod cu ajutorul ten- 
siunii grilă-catod, avînd un curent neglijabil în circuitul de grilă, stă la 
baza acţiunii de control a unei triode cu vid; această funcţionare stă la 
baza utilizării triodei cu vid ca ventil de comandă sau modulator de 
putere b. 


1) Descrierea funcționării triodei cu vid dată în acest paragraf este un minim . necesar 
înţelegerii funcționării circuitelor simple, în care o triodă este utilizată ca ventil de comandă 
Pentru o tratare mai detaliată a fenomenelor fizice din tuburile cu vid, a se vedea anexa B(N.A) 
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A.2.5, Diode şi triode componente de circuit 


Simbolul de circuit convenţional pentru o diodă cu vid este prezentat 
în fig. A.5, a. Filamentul, care ridică temperatura catodului la o valoare 
necesară, emisiei termoelectronice, nu este prezentat în acest simbol. 
şi nici conexiunile sale. Dacă dorim, conexiunile filamentului se pot 


figura explicit, prin modificarea simbolului, așa cum indică fig. A b. 
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Sensul tensiunii și sensul curentului prezentate în fig. A.5, c, sînt accep- 
tate în mare măsură ca standarde. Curentul anodic î» este pozitiv cînd 
intră în tub, (aceasta corespunzînd unui flux intern de electroni de la 
catod la anod), iar tensiunea anodică es este pozitivă cînd anodul es 
pozitiv în raport cu catodul. Simbolu! de circuit şi sensurile de referi 
ale unei triode cu vid sînt prezentate în fig. A.6. Aceste convenții sînt de 
fapt simple extensii ale situației de la dioda cu vid. e 


Fig. A.6 Simbolurile de circuit ale triodei și „o 
sensurile de referint Terminolvi 


grilei 


a b 


Mărimile prezentate ìn fig. A.6, b sînt suficiente pentru descrierea 
completă a funcționării electrice a dispozitivului. Curentul catodic și 
tensiunea grilă-catod (care sînt definite în acest simbol) pot fi expri- 
mate în funcție de curenţii definiţi, respectiv tensiunile definite, aplicină 
legile lui Kirchhoff. 
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Exemplificăm principalele caracteristici şi performanţe ale circuitelor 
care conţin triode cu vid, studiind circuitul simplu cu tub cu vid arătat în 
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fig. A.7. Acest circuit utilizează o triodă cu vid pentru controlul transfe- 
valui de putere de la sursă (caracterizată aici ca o sursă de tensiune cu 
valoarea V,) la sarcină (reprezentată de rezistenţa Rz). Caracterizarea sarcinii 
printr-o rezistență este aplicabilă cu condiţii limitative convenabile, 
pentru cazul unui difuzor, unui dispozitiv electromagnetic, sau, unei linii 


Sorena 
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Fig. A.7 Un circuit simplu cu triodă. 


de transmisiune. Intrarea dispozitivului activ-tensiunea grilă-catod — este 
dată de către o sursă de semnal (caracterizată de către o sursă de tensiune 
variabilă v,). Obiectivul nostru este să determinăm dependenţa curentului 
prin sarcină ip (sau, echivalent, tensiunea la bornele sarcinii vo) de tensiunea 
sursei de semnal v,. 

Din punct de vedere al teoriei reţelelor, spune, că circuitul conţine 
două bucle, sau două ochiuri. Bucla de intrare conţine calea grilă catod 
din triodă şi sursa de semnal. Bucla de ieşire conţine calea anod-catod 
din triodă, sursa de putere și sarcina. | 

Trioda este astfel concepută, încît curentul de grilă este neglijabil. 
În plus, tensiunea, grilă-catod este determinată direct de sursa de semnal. 
Deci, pentru bucla de intrare, putem scrie: 


io = 0; (A.1a) 
êc = ue (A.1b) 

Aplicind buclei de ieşire legea lui Kirchhoff pentru ochiuri obținem : 
Va = vo + 6 (4.2) 


sau, echivalent, 
Va ip Ri +e. (A.3a) 


Trioda impune între i, şi ep o relaţie de forma: 
in = în (ĉo 3 €n). (4.3b) 


Această relație poate fi exprimată în formă grafică prin caracteristicile de 
ieşire, ca cele prezentate în fig. A.4. 

Întrucit dorim să determinăm dependența curentului anodic de ten- 
siunea sursei de semnal vj, tot ceea ce se cere este să eliminăm pe ce şi ep 
din ecuaţiile A.]b, A.3a şi A.3b. Problema este, de fapt, că ecuaţia A.3b 
este neliniară. În acest caz, singurul model disponibil pentru triodă este 
anul grafic, ca cel din fig. A.4. În consecinţă, folosim metode grafice pentru 
soluționarea acestor ecua; 


A.3.1. Analiză grafică 


Presupunem, pentru scopul acestei exemplificări, că trioda cu vid uti- 
lizată în circuitul din fig. A.7 este descrisă prin caracteriticile de ieşire 
din fig. A.4. Aceste curbe prezintă caracteristicile de tip dipol ale triođei 
la bornele de ieșire. Cu alte cuvinte, ele prezintă dependența curentului la 
bornele de ieșire în funcție de tensiunea la același borne. Acestea sint curbe 
parametrice, parametrul fiind tensiunea la bornele de intrare. 

Constrîngerile impuse de puterea sursei și de sarcină (ec. A. 3a) con- 
stituie o relaţie liniară între variabilele curent și tensiune la bomele de 
ieșire. Ecuația A. 3a exprimă, deci, o relaţie liniară între î și ep. În conse- 
cinţă, aceste constringeri pot fi trasate sub forma unei linii drepte pe carac- 
teristicile de ieşire, adică pe caracteristicile anodice din fig. A.4. Dreapta 
care corespunde constringerilor impuse de ecuaţia A.3 a se numeşte dreaptă 
de sarcină. 

Intersecţiile dreptei de sarcină cu axele de coordonate rezultată din ecuaţia 
A.3a, 


cînd eg = 0, A.4a) 
cind is = 0, ep = Va. (4.1b) 

Dreapta de sarcină are deci o pantă în coordonatele ip, €g : 
panta = — L (A.5) 
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Construcţia dreptei de sarcină este arătată în fig. A.8. Valorile parametri- 
lor utilizaţi în această construcţie sînt : 


Vs =300V; 
Rr, = 1059 = 100 kQ. 


Tensiunea 
4j g-whd-0 V 


Curentul anod , mA 


o 100 200 200 490 800 
Tensiunea anod-cafod , V 


Fig. A.8 Caracteristicile de ieşire ale triodei cu dreapta de 
sarcină impusă de circuitul din fig. A.7. 


Valorile lui is şi e, la care circuitul funcționează pentru orice valoare 
particulară a lui v; (=e,) corespund coordonatelor punctului de intersecţie 
a dreptei de sarcină cu caracteristicile de ieşire corespunzătoare lui v; 
De exemplu, dacă v, = — 1,5 V, starea circuitului este definită de punctul 


Modul în care tensiunea de intrare v, controlează sarcina sau tensiunea 
de ieşire vo, poate fi rezumat grafic cu ajutorul caracteristicii de transfer 
arătată în fig. A.9. Caracteristica este generată considerînd mulțimea inter- 
secțiilor dreptei de sarcină cu caracteristicile de ieșire pentru diferite va- 
lori negative ale lui v, ®. Pentru orice valoare a lui vr (=eg), tensiunea de 
ieşire v, poate fi calculată din valoarea lui is găsită pe baza fig. A.S 
(1,05 mA pentru punctul P), precum şi din relația : 


to = în Ra. (4.6) 


D Nu putem lua în consideraţie valorile pozitive ale lui vy deoarece nu am cercetat forma 
caracteristicii de ieşire în cazul în care tensiunea grilă-catod este pozitivă. 
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Rezultă că tensiunea vo în punctul P este egală cu 1,05-100=105 V aşa 
cum se arată prin punctul P din fig. A.9. Pe de altă parte, se poate deter- 
mina vo din ecuația A.2. Se găseşte ez din fig. A.8 (195 V pentru punctul P) 
şi se scade aceasta din Fp = 300 V pentru a obține 105 V ca mai înainte, 


p YV 


Fig. A.9 Caracteristica de transfer a circu- 


itului din fig. A.7. A 


Caracteristica de transfer se aplatisează pentru valori mai negative 
decit —3,5 V ale lui o, din cauză că trioda nu conduce în această regiune ; 
în consecință nu există curent de sarcină, iar curentul anodic se numeşte 
tăiat. 


2. Transferul de energie 


Posibilitatea unei triode cu vid de a funcționa ca ventil de comandă 
sau modulator de putere, rezultă în mod evident din caracteristicile de 
transfer din fig. A.9. Pe măsură ce v, crește peste —3,5 V, tensiunea vo pi 
deci puterea dată în sarcină cresc de asemenea. 

Studiul transferului de energie în acest circuit simplu este foarte impor- 
tant, deoarece pune în evidenţă un aspect fundamental. Pentru a studia 
distribuţia puterii în bucla de ieșire, (nu există putere dezvoltată în bucla, 
de intrare, deoarece s-a presupus că iç este nul) se multiplică ecuaţiaA.3a, 
care exprimă. legea lui Kirchhoff pentru tensiunea în acest ochi, cu ip 
curentul în acest ochi. Rezultatul este : 


i Ru = Vs is — Cain: (4.7) 
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Această ecuaţie are o interpretare simplă. Puterea dată în sarcină este 
ij R; ; puterea dată de sursă este Vpis; puterea disipată prin încălzire în 
tub este ezis. În acest caz, ecuaţia A.T arată că puterea dată în sarcină 
este egală cu puterea dată de sursa de energie, micșorată cu puterea disi- 
pată în dispozitivul activ. Rezultă că, dispozitivul activ, în acest caz, 
tubul, controlează transferul de energie de la sursă la sarcină și, în cursul 
procesului, consumă o oarecare putere el însuși (în afară de cazul cînd 
€s sau ip esto zero). 

În acest circuit se consideră că tubul are un cîştig de putere, deoarece 
controlează o putere mai mare decit aceea cerută la bornele de ieșire. 
Întrucît curentul de grilă este deosebit de mic, câștigul de putere este foarte 
mare. 


A.3.3. Metode grafice utilizate în circuite mai complexe 


Construcţia dreptei de sarcină arătată în paragraful precedent; poate fi 
adaptată oricărei situaţii în care dispozitivul este descris prin caracter- 
risticile la o pereche de borne și se află într-o reţea constînd exclusiv din 
surse și elemente liniare. Orice situaţie de acest tip poate fi analizată for- 
mînd. rețeaua echivalentă Thévenin sau Norton a porțiunii liniare a 
circuitului şi, reprezentînd apoi, această rețea echivalentă printr-o dreaptă 
de sarcină pe caracteristeile neliniare. 


Fig. A.10 Circuit cu triodă in care se poate aplica teorema lui 
Thévenin pentru determinarea dreptei de sarcină. 


Ca un exemplu specific unei astfel de construcţii, să considerăm circu- 
itul din fig. A.10, a. Porțiunea de reţea aflată la dreapta bornelor notate 
cu aa' poate fi înlocuită cu o reţea echivalentă Thévenin, așa cum se arată 
în fig. A.10,b. Elementele din această rețea echivalentă se obţin conside- 
rînd circuitul original. Rezistenţa R, a sursei echivalente se determină 
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deconectind sursa independentă de curent Ișşi înlocuind sursa independentă 
de tensiune V, printr-un scurtcircuit. În acest caz : 


Re = R, + Ra (A.8a) 
Tensiunea, de gol la bornele aa’ este evident: 
i Vo = IR — Va (A.8b) 


Curentul de scurtcircuit la bornele aa’ este: 


Va _ LR- A 


I, = pe. A 
i R+ R, 


A.8 
FI (A.8c) 


ec 


În consecinţă, 
ale triodei, trasai 


ferseaţiile dreptei de sarcină cu caracteristicile de ieșire 
n planul ep —i p sînt: 


cînd în = 0, es = Vu; 
cînd ep =0, is = Iu. 


Panta dreptei de sarcină este, evident, —1/R. 


it în care bucla de intrare și 
sint cuplate printr-o rezistenţă. 


Fig. A-1 


Circuitul din fig. A.L1 furnizează un alt exemplu de analiză grafică, 
De observat că, buclele de intrare și ieșire sînt cuplate printr-o rezistență, 
în terminalul catodului. În acest caz, tensiunea grilă-catod nu mai este 
egală cu tensiunea sursei de la intrare, ca în exemplele precedente. 

Întrucît curentul de grilă este neglijabil, curentul în jrezistenț: 
catod este egal cu curentul anodic. În consecință, aplicarea 
Kirchhoff pentru tensiuni celor două ochiuri conduce la : 


în Rs; (A.9a) 


bucla de intrare: v; = Co 


bucla de ieșire: Vp = ep + (Rp+Rs) is (4.9b) 
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A doua ecuaţie defineşte o dreaptă de sarcină pe caracteristicile de ieșire 
ale tubului. Intersecţiile sînt : 


pentru is = 0, e = Vz; 
pentru ep = 0, i= 


Dreapta de sarcină poate fi utilizată pentru a genera o caracteristică de 
transfer care să lege curentul anodic î, cu tensiunea grilă-catod ep. Odată ce 
această relație dintre i, şi e. a fost determinată, ‘ecuația A.9a poate fi 
utilizată pentru a lega tensiunea sursei de semnal 7, cu ip. În acest caz, 
relaţia care arată dependența lui iş de v, se obţine lucrind, în ambele direcţii 
faţă de e. 

Analiza, circuitului din fig. A.11 ar fi evident mult mai complicată 
dacă i; ar fi definit de zero. În acest caz, tensiunea la bornele rezistenţei 
Reg ar fi (i + îc) Rs, astfel încît ambele ecuaţii A.9 ar conţine un termen 
suplimentar. Acest; termen ar avea drept consecință imposibilitatea utili- 
zării dreptei de sarcină pentru rezolvarea ecuaţiei buclei de ieşire. 


A.3.4. Amplitieare liniară 


După cum s-a văzut în fig. 1.1, numeroase aplicaţii în electronică, cer 
© amplificare liniară, adică reproducerea semnalului sau formei de undă 
la un nivel de putere mai ridicat. Circuitul de bază cu triodă cu vid din 
fig. A.7 poate îndeplini aceste condiții. Totuşi, caracteristica de etranster de 
tensiune din fig. A.9 arată în mod evident că nu este posibil să se aplice 
direct semnalul de intrare la bornele grilă-catod, pentru a se obţine ampli- 
ficarea liniară dorită ; caracteristica de transfer este neliniară, și tensiunea 
pe sarcină nu va fi în nici un caz replica amplificată a tensiunii de la in- 
trare. Dacă, totuşi, semnalul de intrare are un domeniu de variaţie limi- 
tat, şi dacă se suprapune peste o tensiune continuă convenabil aleasă, se 
poate obţine o relaţia liniară între intrare şi ieşire. Acest lucru este posibil 
deoarece există o porţiune a caracteristicii de transfer, în vecinătatea pun- 
ctului P’, în care tensiunea de ieşire condiționează tensiunea de intrare 
şi în schimbările acestor tensiuni sînt legate printr-o relaţie aproximativ 
liniară. Se poate deci obţine o funcţionare liniară dacă circuitul lucrează 
pe porțiunea de caracteristică din jurul punctului P’. Un circuit care per- 
mite funcţionarea în apropierea punctului P' este prezentat în fig. A.12. 
De notat că sursa de tensiune anodică nu este arătată explicit; se sub- 
înţelege că este conectată între bornele notate cu +V, şi. „masă”, sau 
punctul de referință notat prin. Acest circuit se deosebește de cel din fig. 
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A.T. prin aceea că tensiunea de intrare v; care apare între grila și catodul 
tubului, este formată din două tensiuni componente, adică 


o=P+ou (4.10) 


Tensiunea de curent continuu V, este furnizată de o sursă simbolizată 
printr-o baterie. Semnalul ce trebuie amplificat este notat cu vP. 


+ 


Fig. A.12 Circuit în care tensiunea grilă- 

catod este compusă dintr-o componentă 

de curent continuu și o componentă de 
semnal. 


ISE + 


Componentele de curent continuu ale tensiunii de intrare (V;) trebuie 
alese astfel ca circuitul să funcţioneze pe o porțiune liniară a earacteristicii 
de transfer. Presupunem, în mod arbitrar, că semnalul de intrare (v;) are 
semialternanţe pozitive şi negative egale și -l alegem pe F, astfel încît, 
atunci cînd semnalul este zero, circuitul să lucreze la mojlocul regiunii 
liniare. Punctul P' este mai mult sau mai puțin la mijlocul porțiunii li- 
niare a caracteristicii. Acest punct corespunde lui 7, = — 1,5 V. 

Vom fixa deci pe V, la valoarea : 


Piz 15 V 


Funcționarea circuitului ca amplificator liniar este prezentată în fig. 
A. 13. În această exemplificare se presupune că semnalul este o undă si- 


2 Notaţia introdusă aci este standardizată pentru circuitele electronice. Variabilele instan- 
tanee totale sint notate cu litere mici, avind indicii majuscule (vz). Componetele fixe sau de 
curent continuu se scriu cu litere mari ca și indicii respectivi (Vz). Componentele de semnal, 
instantanee, ca și indicii lor se scriu cu litere mici (o;). În cele ce urmează vom nota ampli- 
tudinile complexe cu majuscule, avind indicii scriși cu literă mică. Cu toate că această notație 
poate părea greoaie și inutilă, o anumită convenţie este absolut necesară pentru a evita confuzia. 
Această notație are avantajul de a pune în evidență rapid tipul de variabilă considerată. 

2) Dacă v; are alternanțe pozitive și negative inegale, alegerea punctului de funcționare este 
îndicat să se facă spre unul din capetele regiunii liniare, 
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nusoidală cu amplitudinea de 1V. Tensiunea instantanee de ieșire se 
determină proiectind tensiunea instantanee de intrare pe caracteristica de 
transfer, pentru a găsi valoarea corespunzătoare a lui v. Această construcție 
este arătată prin linii punctate la un anumit moment î,. 


CAA volt) 
1 0 


Fig. A.13 Metodă grafică pentru determinarea lui (0) în circuitul din fig. A.12. 


Constiucţia din fig. A.13 arată clar că tensiunea de ieșire are o com- 
ponentă care este o replică amplificată a tensiunii de intrare. Această 
componentă sinusoidală este suprapusă peste o componentă de curent 
continuu, care corespunde valorii lui v în punctul P’, Tensiunea instanta- 
nee de ieşire va poate deci fi scrisă astfel 


to = Vo + v, (A.11) 
unde Vo este o componentă de curent continuu avind valoarea de circa 


105 V, iar v, este componenta alternativă; ca este aproximată printr-o 
undă sinusoidată avind o amplitudine de aproximativ 60 V. 
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Dacă studiem componentele de semnal v; și vo, observăm că acestea se 
află într-o relaţie aproximativ liniară, așa cum s-a dorit. Concret, 


v(t) = 60 +, (t) (4.12) 


Amplificarea de tensiune sau câștigul de tensiune de 60 corespunde pantei 
caracteristicii de tianster în regiunea de lucru; o tangentă în punctul P’ 
la curba care exprimă dependența lui v, de v, are o pantă de aproximativ 60. 

Circuitul prezintă proprietatea de amplificare în putere sau cîştig de 
putere.” Puterea medic disipată în curent alternativ într-o rezistenţă de 
sarcină de 100 kQ este 


2 
pu, = 460) S 18 mw 
3.10 


în timp ce puterea ce trebuie furnizată la bornele de intrare de către suis: 
de semnal v; poate fi mică, de ordinul cîtorva nanowaţi. Amplificarea de 
putere poate fi deci de ordinul 105 sau 10°. 

Este important; de observat; că proprietatea numită cîştig de putere, 
care, la urma urmei, distinge acest circuit activ de un transformator pasiv 
cun amplificare de tensiune, este o manifestare a transferului de putere con- 
trolat de la swsa de putere anodică (Vp) la sarcină. Tubul controleazi 
pur și simplu, transteiul de putere de la sursă la sarcină, astfel încît să se 
obţină reproducerea dorită a semnalului de intrare. 

Construcţia din fig. A. 13 arată că trebuie îndeplinite două condiţii 
pentu ca semnalul de ieşire să se afle într-o relaţie liniară cu semnalul de 
intiare. În primul rînd, componenta de curent continuu a tensiunii de 
intrare trebuie aleasă astfel ca circuitul să lucreze într-o porțiune liniară a 
caracteristicii de transfer în care există o amplificare. Cu alte cuvinte 
punctul de lucru sau punctul static trebuie ales convenabil. Bateria care 
stabilește punctul de funcționare este deseori numită sursă de polarizare. 
În al doilea rînd, amplitudinea semnalului de intrare trebuie să fie limitată 
în mod convenabil. Dacă circuitul este polarizat necorespunzător, sau 
dacă semnalul de intrare este prea mare, vor surveni distorsiuni, întiucit 
relația dintre componentele de semnal devine neliniară, adică punctul 
funcționare instantaneu se deplasează într-o porțiune a caracteristicii în 
care neliniaritatea contează. Efectul distorsiunilor asupra- semnalului de 
ieşire este ilustrat în fig. A.14. 
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4.3.5. Cireuite de cuplaj şi de polarizare 


Amplificatorul din fig. A.12 are, din punct de vedere practic, două 
dezavantaje : 

1. Sursa de semnal de intrare v; trebuie să fie conectată în serie cu 
sursa de polarizare V,. În acest caz, caracteristicile de curent continuu ale 
unei surse de semnal reale pot modifica punctul de funcţionare. 


broy 


za fo 


150 


+ 
t 

Fig. A.14. Semnalul de ieșire este distorsionat dacă punctul de funcționare 
este ales necorespunzător, sau dacă semnalul de intrare are o amplitudine 
prea mare. 


2. Semnalul de ieșire este suprapus pe o componentă de curent continuu. 
În utilizarea amplificatorului, atît semnalul de intrare, cât şi semnalul de 
ieşire dorit sînt adesea cu punct de masă comun. Tensiunea de intrare, de 
asemenea, nu trebuie să influenţeze punctul de funcţionare, iar ieșirea nu 
trebuie să conţină componente de curent continuu. 
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În fig. A. 15 este prezentat un amplificator la care bornele de intrare şi 
ieșire au punct de masă și sînt izolate de sursa de alimentare de curent 


continuu Vp. Întrucit condensatoarele blochează curentul continuu, ele 
izolează porțiunile de circuit conectate la sursa de alimentare, de bornele 


+g 


fe 


e 


Fig. A.16 Circuit avine același 
punct static de funcţionare ca 
cel din fig. A.15. 


Fig. A.15 Amplificator în care sînt utili- 

zate condensatoare pentru separarea 

borneior de intrare şi ieșire în curent 
continuu. 


terminale. În acest caz, circuitul care determină punctul de funcţionare al 
triodei, constă numai din Rọ, Ry şi tub, așa cum se arată în fig. 4. 16. 
Tensiunea de curent continuu grilă-catod este aproximativ egală cu —Ve, 
deoarece curentul de grilă este neglijabil. Dacă considerăm V, = 300 V, 
Rp = 100 kQ şi Ve = 1,5 V, tensiunea de curent continuu grilă-catod este 
—1,5 V, iar punctul de funcţionare este același ca pentru circuitul din fig. 
; construcţia grafică a dreptei de sarcină este arătată în fig. A.8. 

Datorită condensatoarelor din circuitul din fig. A.15, tensiunea de 
ieşire v, este zero atunei cînd tensiunea de intrare v; este zero. Condensatorul 
de intrare C, se încarcă la tensiunea Eç, în timp ce condensatorul de ieşire 
O, se încarcă la tensiunea Ep, care este tensiunea anod-eatod în punctul de 
funcţionare. 

Condensatoarele servesc pentru cuplarea semnalului de intrare de 
curent alternativ (v;) la grilă, şi componentei de curent alternativ a ten- 
siunii anod-catod la bornele de ieşire, adică la v,- În cazul în care capacităţile 
au o valoare suficient de mare, astfel încît, variaţia tensiunii la bornele 
lot să fie neglijabilă în timpul care ne interesează, componenta de semnal e, 
din tensiunea grilă catod este egală cu tensiunea de intrare 7;, iar tensiunea 


de ieșire v, este egală cu componenta de semnal e, a tensiunii anod-catod », 
adică : 
% = (4.138) 


n= 6 (4.13b) 


De notatm, totuşi, că atunci cînd, datorită valorilor nenule ale lui t;, 
punctul de funcţionare instantaneu al tubului se deplasează față de punctul 
static (P din figura A.8), mișcarea nu se face în lungul dreptei de sarcină 
utilizat pentru determinarea punctului de funcţionare. Datorită faptului că 
tensiunea la bornele lui C, nu se schimbă, ci rămîne la valoarea cores- 
punzătoare lui v; = 0, apare o variaţie a tensiunii anodice, atât la bornele 
lui Rp, cât și la bornele lui R, iar variația corespunzătoare a curentului 
anodic este suma variațiilor curenților prin aceaste două rezistențe. În 
consecinţă, dreapta de sarcină care corespunde variațiilor de curent alter- 
nativ are o pantă care nu este egală cu —1/Rp, ci cu 


í Rot R 
anta = —1/Rp|| R, = -22> A.14 
pi Roll R, R, E, (4.14) 


| 


4 F Dreapta de soreihă E” 
decurent contio | -q5 
Fonto => 1fRo 


z -30 
-36 
-40 

7 | -45 
=: i 

0 -100 200, 200 400 500 

Dreapto de sareiă' gt 

PF irent allermatir 


Ponto =- 1/(Ro M Ro) 


Fig. A.17. Dreptele de sarcină de curent continuu și de curent 
alternativ pentru circuitul din fig. A.15. 


1) În terminologia tradițională utilizată pentru tuburile cu vid, componenta de semnal a 
tensiunii grilă-catod se notează cu e, în loc de e, iar compohenta de semnal a tensiunii anod- 
catod se notează cu ep în loc de ep. În această carte vom folosi notația e, și ep. 
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Dreapta de sarcină de curent alternativ are o pantă mai mare decit dreapta 
de sarcină de curent continuu, așa cum se arată în figura A.17, deoarece 
rezistența de sarcină în curent alternativ R||RY este mai mică decit 
rezistența de sarcină în curent continuu (schiţa este desenată, pentru 
Ro = Rp). Porțiunea înegrită a dreptei de sarcină de curent alternativ 


nthe 
4 
să) 
“e a b 


Fig. A.18 Amplificator cu transformtor de cuplaj- 


arată variația stării circuitului corespunzătoare unei variații a semnalului 
de intrare de +0,5 V. Componenta de curent alternativ a tensiunii anod- 
catod este egală cu v, și poate fi determinată proiectînd excursia punctului 
de funcţionare în lungul dreptei de sarcină de curent alternativ pe axa 
tensiunii. În acest mod se poate construi caracteristica de transfer de curent 
alternativ, 

În fig. A.18 a se prezintă o variantă de circuit care utilizează un trans- 
formator pentru a separa componenta de curent alternativ a semnalulni 
de ieșire de componenta de curent continuu a tensiuni anodice și pentru i 
izola rezistenţa, de sarcină R; de sursa de alimentare. Evident, transforma- 
torul nu transformă curentul continuu. În fig. A.18 b se află un circuit 
echivalent al transformatorului care pune in evidenţă acest fapt. Induc- 
tanța Z,, numită inductanţă de magnetizare, scurteirenitează transforma- 
torul ideal din punct de vedere al curentului continuu. Dacă L, este sufi- 
cient de mare, variaţia curentului este nesemnificativă în domeniul de 
frecvenţe în care lucrăm, astfel încît această inductanță poate fi neglijată. 


1 Notaţia |! este utilizată pentru a desemna combinaţia în paralel a rezistenţelor. 


s0—c. £87 


466 A. MODELE ŞI CIRCUITE CU TUBURI CU VID 


În fig. A. 19 sînt prezentate dreptele de sarcină în curent continuu și în 
curent alternativ pentru acest circuit. Dreapta de sarcină de curent con- 
tinuu este verticală”, deoarece nu există cădere de tensiune continuă la 


bornele transformatorului. Punctul static de funcţionare P este determi- 
nat de V, care determină tensiunea de curent continuu grilă-catod. Dreapta 


“ai 


Dreapta de sarcină! 
de curent continu 


== 


w Dreopio de soreibă 
< de curent olternatir 
Fonta=-1| (R, fa?) 
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Ci eg 


Fig.A.19 Dreptele de sarcină pentru circuitul din fig. A.18. 


de sarcină de curent alternativ trece prin punctul de funcționare avînd 
o pantă —1/(Rz/n?), întrucît rezistența de sarcină văzută în primarul 
transformatorului este R,/n?. Componenta de curent alternativ a tensiunii 
anod-catod se determină proiectînd variația punctului de funcționare 
instantaneu de pe dreapta de sarcină de curent alternativ pe axa tensiuni- 
lor (v. fig. A.17). Această tensiune de curent alternativ este evident de 
n ori mai mică decit tensiunea de ieşire de curent alternativ v,. De notat că, 
nenin instantanee anod-eatod poate fi în acest cuircuit mai mare decît 
pe 

Condensatoarele utilizate în cele două circuite analizate în acest para- 
graf, blochează componentele de curent continuu ale curenților şi cuplează 
semnalele de curent alternativ la intrarea şi la ieșirea, amplificatorului. 
De aceea ele sînt numite fie condensatoare de blocare, fie condensatoare de 
cuplaj, şi sînt alese astfel încît căderea de tensiune alternativă la bornele 
lor să fie neglijabilă (vezi capitolul 14). 


1 Un model de transformator mai realist ar ține seama de rezistența întășurărilor. Dreap- 
ta de sarcină în curent continuu ar fi în acest caz înclinată și nu verticală. 
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A.4. MODELAREA ȘI ANALIZA CIRCUITELOR ACTIVE LINIARE 


După cum s-a văzut în paragraful precedent, amplificatoarele care 
utilizează dispozitive active sînt astfel concepute încît să se obțină carac- 
teristici intrare-ieșire liniare. Aceasta se poate obţine prin restrîingerea- 
domeniului de variaţie a curenților și tensiunilor la bornele dispozitivului 
activ, astfel încât neliniarităţile caracteristicilor acestuia să nu fie observa- 
bile. În acest caz, între componentele de semnal din jurul punctului statie 
de funcţionare există o relație aproximativ liniară. 

Utilizăm această relaţie liniară a componentelor de semnalla variaţii 
suficient de mici pentru a obține o descriere algebrică a funcţionării dispo- 
zitivului. O astfel de descriere furnizează o variantă la modelele grafice 
considerate pînă acum, şi face posibilă utilizarea instrumentului puternic 
al teoriei circuitelor liniare în analiza circuitelor active. Pentru a exempli- 
fica ceastă metodă vom utiliza din nou o triodă cu vid. 


A.4.1. Model de semnal mie 


'Ținînd seama de natura fizică a triodei, vom considera tensiunile la, 
borne ca variabile independente, iar curenţii ca variabile dependente. 
În acest caz, descrierea formală a funcţionării electrice a dispozitivului 
este: 


is = în (€s, €c) (4.15a) 

ixo (A.15b) 

Considerăm fiecare variabilă la terminale ca fiind formată dintr-o 

componentă statică, sau de curent continuu, şi o componentă de semnal. 

Componentele statice definesc punctul de funcţionare în curent continuu ; 

componentele de semnal măsoară depărtarea de acest punct de lucru. 

În acest caz, cele patru variabile totale instantanee care apar în ecuaţia, 
A. 15, pot fi scrise 

&=B+e (4.162) 

e = Ec + 6 (A.16b} 


(A.1.6c) 


ic= Iti (4.164) 
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Notaţia este cea introdusă în paragraful A.3.4 ; primii termeni din membrul 
drept al acestor ecuații sînt componentele de curent continuu, iar următorii 
sînt componentele de semnal. 

O reprezentare formală a relaţiei dintre componetele de semnal poate fi 
obținută dezvoltind în serie Taylor în jurul punctului statie, relaţia fun- 
cţională implicată de ecuația A.15. Dezvoltarea ecuaţiei A.15 a este 


F F ai, ĝin! . 1 02ip! a ôi 
în ip HE e, + i ee È +t e a- ee + 
P o benu" eca € "Toi dal edera €* 
-+ termenii de ordin superior, (4.17) 


Notația ip le san 8ipjdep le arată că funcţia sau derivata parţială considerată 
trebuie evaluată în punctul e, = Ep, e, = Eo. Dacă variabilele de semnal 
sînt snficient de mici, astfel încît curentul anodic instantaneu să fie apro- 
ximativ liniar în vecinătatea acestui punct, dezvoltarea poate fi aproxi- 
mată neglijind termenii de ordinul al doilea și mai mare. În acest caz 


(A.18a) 


Dacă se exprimă curentul anodic în funcţie de componentele sale de curent 
continuu şi de curent alternativ, ecuaţiea, A.18 a devine, folosind ecuaţia 
A.16e 


a: ai 
Is +i = isl +2 e, +2 e, (A.18b) 
den o deo 'a 


Întrucît componentele de semnal mic sînt independente de componentele 
statice, ele pot fi considerate nule, fără a afecta punctul statie de funcţio- 
nare al dispozitivului. În acest caz, ecuaţia A. 18b devine 


Is = isla (A.19a) 


În sfirşit, dacă scădem din ecuația A.18b relația corespunzătoare punctului 
static, obținem o relație între componentele de semnal mic : 


e + dia e (4.19) 


De fapt, din ecuaţia A.19a nu aflăm nimic nou. Ea ne spune numai că 
curentul anodic continuu este legat; de tensiunile continue de la bornele 
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terminale prin relația funcțională (A. 15a), evaluată în punctul de lucru. 
Ecuația A. 19 b este o relație liniară între componentele de semnal. Coefi- 
cienții acestei relații liniare sînt derivatele relației între variabilele to: 
evaluate în punctul static de funcționare. 

Întrucât curentul de grilă este egal aproximativ cu zero, o dezvoltare 
formală nu este necesară. Putem serie 


ixo (A.20a) 


izo (A.20b) 


Desigur, o relație fuucțională, nenulă, pentru curentul de grilă ar fi putut 
fi dezvoltată exact în. acelaşi mod ca pentru is. 

Ecuația A.19b constituie un model care leagă liniar componentele de 
semnal. Acest model se numeşte modelul de semnal mic sau modelul în- 
cremental. Variabilele pe cure le leagă sînt deseori numite variabile de semnal 
mic. Aceste denumiri accentuează faptul că modelul se aplică numai pentru 
domenii de variaţie restrînse ale componentelor de semnal. 

Modelul de semnal mic poate fi exprimat pe baza unei reamenajări a 
elementelor circuitului idealizat. În acest caz, seriem ecuaţia A.19b 
astfel: 


în = Ip €n + Im C (A.21a) 
unde 
„= tz G (A.21b) 
ega 


este considerată conductanţa anodică (de ieşire) de semnal mic, iar 


e 


Fig. A.20 Model de semnal mic pentru 
trioda cu vid, 


este numită conductanja de semnal mic de transfer în sens direct, sau, mai 
simplu, transconductanța de semnal mic. Cu aceste notații, modelul de semnal 
mic poate fi reprezentat ca în fig. A. 20. Acest: model corespunde ecuaţiilor 
A. 20b şi A. 21a, deoarece ecusţiile la noduri ale circuitului corespund 
exact descrierii algebrice. 
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De fapt, modelul de semnal mic din fig. A. 20 este doar o reprezentare 
formală a relaţiilor intre variabilele de semnal mic; el nu este complet 
decit dacă se determină coeficienţii g, şi 9. Analiza comportării fizice a tri- 
odei cu vid ne-ar pune la dispoziție o relație algebrică specifică, avînd forma 
ecuației A.15 a. Această descriere a dispozitivului ar putea sta la baza de- 
terminării directe a parametrilor de semnal mic, în concordanță cu ecu- 
ațiile A.21 b Și A. 21 e. Vom exemplifica această cale în capitolul 23, după 
ce vom analiza din punct de vedere cantitativ comportarea fizică a tri- 
odelor cu vid. Pentru moment, evaluăm parametrii de semnal mic, anali- 
zînd legătura, dintre ei şi descrierea grafică a dispozitivului. 

_ Parametrii de semnal mic g, şi g, sînt corelaţi cu pantele și distanţele 
dintre caracteristicile statice de ieșire. Ecuația A. 21 b arată că Ip poate îi 
Scris 


dp ae din (4.220) 
x .22a 

? Aeg |se o 

Cu alte cuvinte, conductanţa de ieşire de semnal mic este egală cu panta în 
punctul de funcționare a caracteristicii curentului anodic în funcție de 
tensiunea anodică, pentru o tensiune fixă grilă-catod. În mod asemănător, 
transconductanța de semnal mic poate fi scrisă 


In A.22b) 
Ace laeg =o ( ) 
ot deo 
fonta=g, 
>- — 


B 


Fig. A.21 Determinarea parametrilor de semnal mic cu ajutorul caracteristicilor statice. 


Acest coeficient este egal cu distanța dintre două caracteristici de curent 
grepu estonte unității de tensiune eç. Aceste relații sînt prezentate în 
g. A. 21. 


A4. MODELAREA ȘI ANALIZA CIRCUITELOR ACTIVE LINIARE azi 


A.4.2. Analiza de semnal mie a unui amplificator 


Pentru a exemplifica aplicarea modelelor de semnal mic, să considerăm 
din nou amplificatorul simplu din fig. A. 12. Condiţia pe care sursa: de 
alimentare şi rezistenţa de sarcină o impune tubului este 


Va = is R; + es (A.23a) 


Exprimînd curentul anodic și tensiunea anod-catod în funcție de compo- 
nentele lor de curent continuu şi de semnal, obținem 
Ya = (Iz R, + En) + (h Ri + 6) (4.23b) 


Întrucît componentele statice şi cele de semnal mic sînt independente, 
această relaţie poate fi separată în două părți : 


Vp = Is Rut er (4.242) 
=R te (4.24b) 


Ecuația A. 24 a exprimă legătura dintre componentele de curent continuu 
și, practic, nu spune nimic nou. Ecuația A.24b leagă componentele de 
semnal mic. Membrul stîng este nul deoarece tensiunea sursei de alimentare 
are o valoare fixă și nu are componentă de semnal. E 


Fig. A.22 Model de semmai mic pentru amplificatorul din fig. A.12. 


Ecuația A. 24b exprimă constrîngerea pe care o impune curentul va- 
riabilelor de semnal mic la bornele anod-catod ale tubului. În consecință, 
această constrîngere poate fi reprezentată cu ajutorul modelului de semnal 
mic al dispozitivului, din fig. A. 22. De observat că bornele grilă-catod 
sînt conectate direct la v, care este componenta de semnal a tensiunii de 
intrare ; componenta de curent continuu corespunzătoare V, (care fixează 
punctul de funcționare) nu apare în această reţea de semnal mic. În gene- 
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ral, toate sursele trebuie suprimate cînd formăm circuitul de semnal mic. 
Aceasta revine la a înlocui toate sursele de tensiune continuă cu scurt- 
circuite (ca în fig. A. 22), iar sursele de curent continuu cu goluri (între- 
ruperi). 

Modelul din fig. A. 22 poate fi utilizat pentru evaluarea dependenţei 
lui v, de 9. Concret, 


l1 
0=(a e) Ba || () (4.230) 
îl Io 
sau, 
(A.25b 
Da su , 
unde r, reprezintă inversul lui g,. 'Ținind cont că €, = vi avem 
v, 
e (4.256) 


Acest raport al variabilelor de semnal mic este raportul de iransfer direct în. 
tensiune, la semnal mic, (egal cu panta caracteristici de transfer în punctul 
de funcționare, ca în fig. A. 13). 

Pentru a verifica această afirmaţie, să evaluăm Im Și J, din fig. A.8 şi 
să caleulăm ta/e,. Punctul de funcţionare este arătat pe caracteristicile de 
ieșire din fig. A. 8. Pentru acest punct, în concordanță en ecuația A. 22, 
găsim 


= 


Pentru R, = 100 kQ găsim v,/v, œ 65, care, ţinind cont de precizia acestor 
scheme, este egal cu panta caracteristici de transfer în punctul de funcțio- 
nare. 

În circuite mai complexe, modelele de semnal mie liniare, ca cel fdin 
acest exemplu, prezintă avantaje importante față de modelele de analiză 
grafică. Aceasta apare evident cînd circuitul care ne interesează conţine 
elemente care înmagazinează energie, și, cînd trebuie luată în considerare 
dinamica dispozitivelor active. În astfel de cazuri, utilizarea modelelor 1i- 
niare đe semnal mic ne permite să utilizăm toate instrumentele de analiză, 


punctele de vedere și intuiţia dezvoltate în studiul circuitelor liniare pa- 
sive. De exemplu, se pot; utiliza adesea, cu multă eficiență, metode care 
consideră semnalele de excitație de formă exponențială și care se axează 
pe frecvențele naturale ale sistemului. 

O atenţie deosebită se acordă la trei aspecte ale modelelor de semnal 
mic şi analizei de semnal mic. În primul rînd, parametrii acestor modele 
depind explicit de punotul de funcţionare. În consecință, este fără sens să se 
specifice parametrii de semnal mic fără a se specifica, de asemenea, 
punctul de funcţionare în care sînt consideraţi aceşti parametri. În al 
doilea rînd, analiza de semnal mic nu ţine cont de natura evident neliniară 
a dispozitivelor active, Deci, modelele de semnal mic nu pot fi utilizate 
pentru evaluarea distorsiunilor unui amplificator; ele nici măcar nu 
sugerează existența neliniarităţilor care produc distorsiuni. Este deci 
necesar să se reţină că analiza de semnal mic este valabilă numai pentru 
variaţii mici ale variabilelor. În al treilea rînd, modelul de semnal mic se 
aplică numai la emponentele de semnal mic ale variabilelor și nu poate fi 
utilizat pentru studiul relaţiilor dintre componentele statice ale varia- 
bilelor, san dintre variabilele totale. 
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PROBLEME 


P.A.1. Trioda cu vid ale cărei caracteristici de ieșire sint prezentate în fig. A.4, este conec- 
tată în circuitul din A.7. Valorile parametrilor sint 


Vp = 250 V 
Ri = 50KO 


(a) Să se traseze dreapta de sarcină pe coordonatele din fig. A.4. 
(b) Care este cea mai mică valoare a lui eg care va bloca trioda, adică il va reduce pe î la 
zero? 
(c) Să se determine punctul de funcționare (ep, in) pentru 


Ojeg =0V 


Be- =2v 
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P.A.2. Utilizind valorile parametrilor introduse în problema P.A.1, să se determine, să se 
traseze şi să se dimensioneze caracteristica statică de transfer, adică vo în funcţie de vy pentru 


— 4V <o <0. 
Să se traseze caracteristicile de transfer în coordonatele din fig. A.9. 
P.A.3 Această problemă se referă la circuitul din fig. A.11. Tubul este descris de caracte- 


risticile de ieşire din fig. A.4. Să presupunem că 
Va =30V 
Rp = 80 KQ 
Rs = 500 Q 


(a) Să se determine punctul de funcționare (ep, iz) la vr = Ó. 

(b) Să se determine, să se traseze şi să se dimensioneze caracteristica statică de transfer, 
care leagă tensiunea vp, la bornele rezistenței Rp. cu tensiunea de intrare oz, în domeniul 
24v.< ry < 1V. 

(c) Fiind date Vp= 300 V, vz = 0, Rp= 80 kQ, se impune ca circuitul să lucreze cu ig= 
=1,5 mA. Ce valoare a lui Rg va conduce la acest punct de funcționare ? 

P.A.4 Această problemă se referă la amplificatorul din fig. A.15. Se presupune că tubul este 
descris prin caracteristicile din fig. A.4 și că 


Vg = 400 V 
Rp = Ro = 50 KQ 
Vo= -15V 


Să se găsească punctul static de funcționare (ep, ip). 
P.A.5. Considerind circuitul din fig. A. 18a și 


Vp = 200 V 
Ri = 20 


să se determine valoarea lui Vccare conduce la un curent anodic 2mA.Se vor utiliza caracteris- 


ticile din fig. A.4. 
P.A.6. Această problemă este o dezvoltare a problemei P.A.3 şi utilizează valorile para- 


metrilor introduse acolo. 

(a) În punctul de funcţionare, cind vy = 0, să se determine gm și Fp. 

(b) Să se deducă o expresie pentru amplificarea de tensiune de semnal mic va/ v; unde va 
reprezintă componenta de semnal mic a tensiunii la bornele lui Rp- 

(C) Să se determine amplificarea de tensiune de semnal mic în punctul de funcționare cores- 
punzător Iui vz= 0. Să se compare acest rezultat cu panta în acelaşi punct de funcționare, deter- 
minată în problema P.A.3. 

P.A.7. Această problemă este o dezvoltare a problemei P.A.4 și utilizează aceleași valori ale 
parametrilor. 

(a) Să se determine gm şi rp în punctul de funcțonare. 

(b) Să se deducă expresia amplificării de tensiune de semnal mic vọ/v; și să se calculeze această 
amplificare în punctul de funcționare. 
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B.1.]. Analiza statică a diodei și legea parabolică 3/2 


În acest capitol urmărim să studiem în termeni cantitativi dependența 
curentului anodic de tensiunea anod-catod, și să determinăm distribuţia 
potențialului electrostatic și sarcinii spaţiale în diodă. Cu toate că, am 
putea dezvolta această analiză pentru structura cilindrică arătată în 


i VW e 
jz 


Anod 
Fig. B.1 Diodă cu structură plan-paralelă. 
Sprafafo A 


0 wW x 
fig. A.1, soluțiile ecuațiilor diferențiale care guvernează distribiția și fluxul 
electronilor în structură, se obțin mai ușor dacă ne referim la structura 
pian-paralelă din fig. B.1. Presupunem că electrozii, care au suprafața A, 
au dimensiuni mari față de distanţa W dintre ei. În acest caz, vom neglija 
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discontinuitatea cîmpului electric și a curentului la marginile electrozilor 
și vom presupune că cîmpul și curentul sînt orientate pe direcţia şi 
sint uniforme pe întreaga suprafață a electrozilor. 

Ne ocupăm acum de consecințele creșterii de la zero a vitezei cu care 
electronii sint emiși de suprafața catodului. În acest caz, variabila impli- 


b c 


Fig. B.2 Dependenţa sarcinii spațiale, potențialului electrostatie și cimpului electric de 
poziţie, pentra dioda cu structură pian-paralelă din fig. B-1. Potențialul este presupus zero Ia 
suprafața catodului (x = 0). Curbele sint trasate pentru trei valori ale vitezei de emisie : ci 
notată cu zero corespunde cazului cind nu există emisie ; cea notată cu 2 corespunde unci pi 
de emisie de citeva i mare decit viteza de deplasare a electronilor spre anod; cea notată 
cu zero corespunde unei viteze de emisie pentru care toți electronii emiși se îndreaptă spre anod. 


cită este temperatura catiodului, care este controlată de puterea dată în 
filament. Presupunem în această analiză că tensiunea anod-eatod este 
fixată la o anumită valoare V. 
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Cînd catodul este rece, nu există electroni în spaţiul dintre electrozi. 
În consecință, nu există sarcină spaţială în această regiune, potențialul 
variază liniar între electrozi, cimpul electric este uniform şi nu există cu- 
rent. Această situaţie, care corespunde exact aceleia dintr-un condensator 
cu plăci plane, distanțate cu W, avînd aplicată tensiunea, V, este ilustrată 
prin curba notată cu 0 în fig. B.2. Cimpul electric uniform pleacă de pe 
suprafața anodului, încărcată pozitiv, şi se termină pe suprafața catodului, 
care are o sarcină negativă de egală densitate. E $ 

Dacă viteza de emisie creşte, electronii intră în spațiul dintre electrozi, 
şi se îndreaptă spre anod. În acest caz, densitatea de sarcină spațială p 
devine negativă, aşa cum se arată prin curba notată cu 1 în fig. B.2 a. Den- 
sitatea de sarcină spațială variază cu poziția, deoarece electronii se grupează 
în pilcuri atunci cînd viteza lor este mică, adică lîngă catod. În apropierea 
anodului, viteza lor este mare și, deci, concentrația lor trebuie să fie mai 
mică pentru aceeași densitate de curent. Distribuţia de potențial se 
imbă, iar cimpul electric nu mai este uniform, datorită prezenţei sar- 
cinii spaţiale între electrozi. Cu toate că cîmpul porneşte și acum de la 
sarcina pozitivă de pe suprafaţa anodului el se termină, în parte, pe sarcina 
spațială negativă dintre electrozi. 
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Flox limitot prin 
sarcină spoko? 


Fig. B.3 Dependența curentului anodic de 
curentul catodic de emisie pentru o anumită 
tensiune anod-catod. 


Curentul anod 


Flox limitat prin emisie 
Ponto =1 


Curentul catodic de emisie 


În regiunea de funcționare ilustrată de curbele notate cu 1, curentul de 
electroni care străbate spațiul de la catod la anod este controlat de viteza 
emisiei de electroni de la catod. Fiecare electron emis este colectat de 
anod. Curba care exprimă dependența curentului anodic în funcție de 
curentul emis este liniară și are o pantă egală cu unitatea în această regiune, 
aşa cum se arată în fig. B.3 prin porțiunea de curbă notată „cu limitare 
prin emisie”. i i p 

Pe măsură ce viteza emisiei de electroni creşte, densitatea de sarcină 
spaţială creşte și mai mult şi cîmpul electric la suprafața catodului scade ; 
din ce în ce mai multe linii de cîmp se închid pe sarcina, spaţială dintre elec- 
trozi. Eventual, cîmpul la suprafața catodului devine nul, din cauză că 
sarcina spaţială dintre electrozi este suficientă pentru a închide în între- 
gime cîmpul. Condiția de cîmp nul la suprafața catodului corespunde unei 
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ecranări complete a anodului față de catod; datorită sarcinii spațiale nega- 
tive interpute. Electronii emiși de catod nu sînt de loc influențați de pre- 
zenţa anodului încărcat pozitiv. Curentul anodic este acum controlat de 
sarcina spațială dintre electrozi, și nu de viteza de emisie a electronilor. 
Majoritatea electronilor emiși, care nu sînt supuşi acţiunii niciunui cîmp 
electric la suprafața catodului, reintră în catod; numai o mică parte din 
electronii emiși contribuie la curentul anodic. Curentul anodic este controlat 
de sarcina spaţială ; această regiune de funcționare, în care curentul ano- 
die este independent de curentul de emisie, se numeşte cu limitare prin 
sarcină spaţială (fig. B.3).Majoritatea tuburilor cu vid lucrează în regiunea, 
cu limitare prin sarcină spaţială. 

Această analiză este analogă cu aceea de la paragraful 4.2.3, în care 
se studiază factorii care controlează curentul în joncțiunea pn a unei diode 
direct polarizate. Cazuxile extreme în această situaţie sînt : curentul limi- 
tat în stratul de sarcină spaţială și curentul limitat în regiunile neutre. 
Aici, cazurile extreme sînt : curentul limitat de emisie, în care curentul este 
controlat nu de distribuţia cîmpului în spaţiul dintre electrozi, ci de viteza, 
eu care electronii sînt emiși de catodul încălzit, şi, curentul limitat; prin 
sarcină spaţială, în care catodul este într-un cvasiechilibru (majoritatea, 
electronilor emiși reintră în suprafaţa catodului), iar curentul este controlat 
de distribuţia cîmpului şi sarcinii în spaţiul dintre electrozi. 

Se va determina acum dependența. curentului anodic de tensiunea anod- 
catod în regiunea cu limitare prin sarcină spaţială, pentru o diodă cu struc- 
tură plan-paralelă. Se presupne că electronii se găsesc în abundență la su- 
prafața. catodului și că ies din catod cu o viteză neglijabil de mică!. Se 
presupune, de asemenea, că concentraţia de electroni între electrozi este 
suficient de mică, astfel încît ciocnirile dintre electroni au un efect ne- 
glijabil. În acest caz, singura forță care acţionează asupra unui electron 
în drumul său de la catod la anod, este aceea produsă de cîmpul electric 
asociat cu variaţia de potenţial. 

Se notează potenţialul electrostatic la distanța z prin V(z) şi se presu- 
pune că V(0) = 0, adică potenţialul este nul la suprafața catodului. Dacă 
se notează viteza unui electron la distanţa æ prin (s), avem 


muz) = qua) (8.1) 


unde m reprezintă masa electronului, iar q mărimea sarcinii electronul 
Ecuația B.1 este o expresie a legii conservării energiei pentru un electron ; 


1 Practic, electi int emiși cu o viteză diferită de zero. Energia termică medie a electro- 
nilor se găsește deobicei în domeniul de la 0,1 la 2 eV. Această viteză initială determină o cădere 
în distribuția de potenţial chiar lingă catod ; condiția de limitare prin sarcină spaţială corespunde 
unui mic cimp de intirziere la suprafața catodului. Acest cimp de intirziere contrabalansează 
vitezele iniţiale ale electronilor şi determină plasarea electronilor în punctul de potenția! minim. 
Erorile asociate cu neglijarea vitezelor inițiale nu sînt importante, exceptind cazul tensiunilor 
anod-catod de ordinul citorva volți. 
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electronul pierde gy(z) unităţi de energie potenţială, parcurgind spaţiul 
în care potențialul creşte cu (w) şi această pierdere de energie potențială 
atrage o creştere de energie cinetică. Întrucit s-a presupus că electronul este 
în repaus pe suprafața catodului, variația de energie cinetică este mu?( 2)]2. 

Bilanţul energetic (B.1) se poate utiliza pentru determinarea vitezei 
«electronului u(z) : 


ug) = Vă p(x) (B.2) 


'Cu toate că mișcarea electronului este influențată de distribuția de poten- 
tial, sarcinile electronice mobile afectează de asemenea distribuția poten- 
țialului. Densitatea de curent J, orientată pe direcția æ, este independentă 
de a și poate fi exprimată în funcție de densitatea de sarcină spațială els) 
şi de viteza electronului u (2) : 


Jia) = p (x) u(x) (B.3) 


Variația densităţii de sarcină cu poziţia este, deci, controlată de distri- 
buţia vitezei: 
J 
2) = 
e (2) 42) (B.4) 


Această sarcină spațială influențează distribuţia de potenţial conform legii 
lui Gauss. Pentru cazul unidimensional al diodei plan-paralele, legea lui 
“Gauss se scrie sub formă diferenţială astfel 


do ele), > 
de Eo (B.5a) 
unde sọ reprezintă permitivitatea vidului. Întrucât 
H, = —dH2) (B.5b) 
de 
legea lui Gauss poate fi exprimată în funcţie de potenţial 
2, 
Pue) ele) (B.6) 


de £o 


Sub această formă ea este cunoscută ca ecuaţia Poisson (unidimensională).- 
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Ecuațiile B.2,B.4 şi B.6 constituie un ansamblu de trei ecuaţii simul- 
tane cu trei necunoscute u(2), p(w) și (e) (J este un parametru al soluţiei) 
Pentru a determina forma distribuţiilor vitezei, sarcinii spaţiale și potenti- 
alului, vom reduce cele trei ecuaţii la una singură, avind ca variabilă 
potenţialul. Rezultatul acestei operații este 


PU) Ii -i2 
Po), -- a] Ya) (8.7) 
da? co f 2q 
Cu toate că această ecuaţie diferențială este neliniară, ea poate fi uşor in- 
tegrată de două ori, pentru a obţine pe y(z) care are următoarele condiții 
la limită 
VW) =V _(B.8a) 


dy | 
z =0 B. 
ER (B.8b) 


Rezultatul (a se vedea problema P.B.1) este 
PERI 
y (æ) = V[— (B.9; 
4 (a) 5) (8.9) 
Densitatea de curent J, asociată cu această distribuție de potenţial, este 


eo 1 se 
Ja — A] Za (B.10) 
Valoarea negativă a lui J corespunde unui flux de electroni de la catod la 
anod, adică în direcţia w. Curentul anodic total I (v. fig. B.1) este 
I= —JA 

Relația 1 — V la dioda cu limitare prin sarcină spațială este 

I = EP (B.118) 
unde 


E = En (B.11b) 


se numeşte perveanja diodei 


31 — c. 687 
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Cu toate că relaţia Z —V din ecuaţia B.11 a fost dedusă pentru cazul 
particular al diodei cu structură plan-paralelă, legea parabolică 3|2 este 
foarte generală şi se aplică diodelor cu structuri de orice tip, în care vitezele 
inițiale ale electronilor sînt neglijabile, iar curentul este limitat prin sarcină 
spaţială. Această concluzie generală derivă din natura liniară a fenome- 
nelor electrostatice. Dacă am multiplica cu un factor « tensiunea anod- 
catod a unei diode cu limitare prin sarcină spaţială, atunci potenţialul şi 
densitatea de sarcină spaţială în spaţiul dintre electrozi ar trebui să se 
modifice în fiecare punct cu același factor a; această modificare este o 
consecinţă a naturii liniare a ecuaţiei lui Poisson. Totuşi, distribuţia vitezei, 
care este reprezentată de ecuaţia B. 2 pentru orice structură, se multiplică 
printr-un factor aL!2. În consecinţă, densitatea de curent dată de ecuaţia 
B. 3 trebuie să se schimbe cu un factor egal cu a(2112) = 222. Deci, curentul 
I depinde de tensiune printr-o lege de exponent 3/2. 


482 


Z 


iode 


Fig. B.4 Caracteristica I—V a unei 
cu limitare prin sarcină spaţială. 


7= kV peria V>0 


i SAPE SAS ul SEES 
7 


Subliniem că, analiza care conduce la legea parabolică 3/2 se aplică 
numai cînd V este pozitiv. După cum s-a arătat la începutul acestui para- 
graf, atunci cînd V este negativ, nu există flux de electroni, deoarece cîmpul 
electric, care este uniform în spațiul dintre electro: i, respinge electronii 
înapoi spre suprafața catodului. Caracteristica stati completă I—Y a 
unei diode termoelectronice cu limitare prin sarcină spaţială are forma 


din fig. Ba. 


B.1.2. Efecte dinamice în diode 


În paragraful precedent s-a presupus că tensiunea și curentul diodei sînt 
constante, sau statice. Vom considera, acum, cazul unor tensiuni şi curenţi 
variabili în timp și vom extinde analiza fenomenelor fizice din diode, pentru. 
a include efectele dinamice asociate cu viteze mari de variație pentru vari- 


abilele de la terminale. 
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Există două surse de efecte dinamice în diode : 

1. Un electron necesită un timp diferit de zero pentru a se deplasa de la 
catod la anod; acest interval se numeşte timp de tranzit (trecere). Dacă 
tensiunea anod-catod se schimbă în mod simţitor în timpul de tranzit, 
efectele inerţiale ale sarcinii în tranzit devin importante, iar curentul 
anodic instantaneu devine o funcţie nu numai de tensiunea anodică instan- 
tanee, ci, şi de variațiile anterioare (de istoria) ale acestei tensiuni. În acest 
caz, relaţia I —V din ecuaţia B. 11 a nu mai este valabilă. 

2. Cînd tensiunea anod-catod se schimbă rapid, variaţia distribuţiilor de 
sarcină spaţială necesită curenţi de deplasare. Aceşti curenţi de deplasare 
trebuie „„justificaţi” 1a bornele diodei. 

Cu toate că nu efectuăm o analiză detaliată a diodei cu vid pentru vi- 
teze de variaţie ale tensiunii la borne suficient de mari, astfel ca timpul de 
tranzit să conteze, vom calcula totuși acest timp de tranzit. Calculul fur- 
nizează un criteriu aproximativ pentru evaluarea efectelor inerţiale în 
orice situație practică. 

Viteza unui electron este dată de ecuaţia B.2. Utilizind ecuaţia B. 9 
pentru a-l înlocui pe y (z) în această relaţie, obținem 


u (s) = Zar. ar (8.12) 


“Timpul necesar unui electron pentru a se deplasa de la v la æ + dz 


este 
de 
dt = B.13 
Ta (B.13) 
În consecință, timpul de tranzit T este 
w AE 
= ai -Vl 2)" az 
o u(z) 24V Jo (VW, 
Atunci 
T = 3 / m 8.14) 
2q V 


Din ecuația B.2 rezultă că viteza unui electron la anod este 


(z 
n4 
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Timpul de tranzit poate fi deci scris 


(B.15) 


O diodă cu un spaţiu între electrozi de 1 mm și o tensiune anodică de 
100 V, are o viteză de impact cu anodul a electronilor de aproximativ 
6 -10° m/s și un timp de tranzit de aproximativ 0,5 ns (0,5 -10°s7}). În acest 
caz, dacă tensiunea diodei variază puţin, relativ la scara nanosecundelor, 
mișcarea electronilor poate fi privită ca o succesiunee de stări staţionare, şi 
legea parabolică 3/2 se aplică. O sinusoidă cu frecvenţa de 2 GHz (2 -109-) 
are o perioadă egală cu timpul de tranzit din exemplul de mai sus. Rezultă 
că analiza „statică” de la paragraful B.1.1 s-ar putea aplica pentru compo- 
mentale alternative ale tensiunii, avind frecvenţe de ordinul sutelor de me- 
gaherţi. 

Putem determina consecinţele curenților de deplasare, presupunînd că 
tensiunea variază suficient de lent pentru ca efectele inerțiale să fie negli- 
jabile, și, utilizind analiza statică din paragraful B.1.1 pentru a evalua 
sarcina spaţială (sau, sarcina anodică, care este egală cu sarcina spațială) 
corespunzătoare unei anumite tensiuni. Considerăm din nou o structură 
plan-paralelă cu un curent limitat prin sarcină spaţială. 

Cimpul electric în spaţiul dintre electrozi este, conform ecuaţiei B.9 


-E 


iar cîmpul la anod este 


8 (W) = A) (B.17.a) 


Acest cîmp pleacă de pe sarcinile pozitive de la suprafața anodului. Această 
densitate de sarcină la suprafață este, conform legii lui Gauss 


y 
o= —8(W)& = Ze (+) (B.17b) 


Întrucît sarcina de la suprafața anodului, o, este proporțională cu tensiu- 
nea anodică V, relația dintre sarcină şi tensiune poate fi exprimată în func- 
ţie de capacitatea anod-catod Op, : 


A (B170) 
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Această capacitate, definită pentiu cazul limitării prin sarcină spaţială, 
diferă de aceea care s-ar fi măsurat în absenţa curentului, adică pentru un 
catod rece. În asemenea cazuri, cîmpul electric ar fi uniform, așa cum se 
arată în fig. B. 2c, iar capacitatea a» fi aceea a unui condensator plan-para- 
lel cu suprafaţa A şi distanţa dintre plăci W: (4/W). 

Capacitatea definită de ecuaţia B. 17c este uneori e nfundată cu „capăci- 
tatea la cald” a diodei. Defapt, capacitatea definită de ecuaţia B. 17enu este 
capacitatea care s-ar măsura între anod și catod cînd există curent anodic. 
„Capacitatea la cald” este inseparabilă de prezenţa unei sarcini spaţiale 
care dă naștere unui curent anodic continuu. Măsurarea capacității dintre 
electrozi implică anumite variaţii ale tensiunii, anodice, ceea ce determină 
variaţii ale curentului continuu, precum și un curent tranzitoriu de depla- 
sare. Deși sarcina de la suprafaţa anodului variază cu Op, Av, unde Cp, este 
dat de ecuaţia B.17 c, o parte din variaţia de sarcină se realizează pe seama 
curentului de electroni din diodă și nu necesită un curent de alimentare 
extern. În consecinţă, capacitatea dintre electrozi, măsurată practic, este 
mai mică decît aceea dată de ecuaţia B. 17e. Atunci cînd se ține seama în 
mod corespunzător, atît de componenta de conducţie, cât și de cea de depia- 
sare a curentului anodic, capacitatea „la cald” se găseşte a fi puţin mai 
mică decit capacitatea „la rece”. Coeficientul numerice implicat practic, 
nu are o importanță deosebită ; ceea ce trebuie reţinut, este că, o schimbare 
a tensiunii diodei trebuie să fie însoţită de schimbări în distribuţia internă 
de sarcină, iar curenţii de deplasare care produc aceste schimbări trebuie 
luați în consideraţie în circuitul echivalent al diodei. 

Pentiu a ţine seama de curenţii de deplasare corespunzători variațiilor 
sarcinii spaţiale, la bornele circuitului echivalent în regim static se va adă- 
uga o capacitate 0,,. Curentul anodic instantaneu i, corespunzător tensi- 
unii anodice v, este în acest caz 


j= aZ + Kon (8.18) 


unde K este perveanţa dicdei!. 


B.1.3. Analiza statică a triodei 


Structura triodei diferă de aceea a diodei prezentată mai sus, prin aceea 
că conţine un al treilea electrod-grila-plasat între anod şi catod, așa cum 
se arată în fig. A.1. 

Triodele funcţionează întotdeauna în regimul cu limitare prin sarcină 
spațială; curentul anodic este controlat; nu de viteza emisiei de electroni 


1 Ca şi în cazul dispozitivelor semiconductoare simbolurile cu literă mică sint utilizate pentru 
a reprezenta valorile instantanee ale tensiunilor și curenților variabili în timp. 
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din catod, ci de densitatea de sarcină spaţială în spaţiul dintre electrozi. 
Sarcina spaţială determină anularea cîmpului electric la suprafața catodu- 
lui, astfel, încît, asupra electronilor emiși nu acţionează nici o forţă, iar 
curentul anodic este controlat; de viteza cu care electronii pot străbate 
norul de sarcină ce ecranează catodul, îndreptindu-se spre anodul încărcat; 


pozitiv. 


Ep — 
ọ o+ 3 


o % A 
Fig. B.5 Triodă cu structură plan-paralelă. 


Încă o dată, ne concentrăm atenția asupra unei structuri plan-paralele 
prezentată în fig. B. 5. De asemenea, vom neglija discontinuitățile cîmpului 
și contribuția lor la curent. N M 3 PA 

Într-o triodă ideală grila, trenuie să îndeplinească două condiții : 

1. Ea trebuie să exercite un control complet asupra distribuției sarcinii 

. spațiale din spațiul grilă-catod, controlind în felul acesta, în mod, unic, 
curentul de electroni. Hi 

2. Trebuie să fie „poroasă” pentru electroni, astfel încît purtătorii de 
sarcină să poată trece prin grilă pentru a fi colectați de anod, care trebuie 
să fie, bineînţeles, încărcat pozitiv față de grilă. 

Dacă aceste condiţii ar putea fi îndeplinite, trioda cu vid ar fi un tub de 
control aproape ideal. Curentul din circuitul anodic ar fi controlat numai de 
tensiunea grilă-catod și ar fi independent de tensiunea anod-eatod (datorită 
acţiunii de ecranare a grilei, variațiile tensiunii anodice nu ar avea efect 
asupra sarcinii spațiale din spațiul grilă-catod). Mai mult, curentul de 
grilă ar fi nul (din cauză că grila este poroasă pentru electroni și deci nu 
i-ar colecta), iar cìştigul de putere ar fi foarte mare. 

Într-o asemenea structură „ideală” tensiunea grilă-catod ar fi pozitivă 
(pentru a atrage electronii spre grila prin care ei ar trece spre placă), iar 
ecuația B.11 dedusă pentru diodă ar fi valabilă și aici. Evident, tensiunea 
amodică V a diodei ar fi înlocuită prin eç, tensiunea grilă-catod a triodei, iar 
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spaţiul W din expresia perveanţei s-ar schimba cu Wg, spaţiul grilă-catod 
al triodei. În acest caz, caracteristicile statice ale triodei „ideale” ar fi: 
(B.19a) 


(B. 19b) 


ig = Koe” pentru orice ep >e6g și eç>0 


(B.19¢) 


În realitate, condițiile impuse mai sus grilei, nu pot fi îndeplinite, i 
trioda ideală pe care am descris-o nu poate fi realizată. În practică, nii 
structură de grilă nu poate exercita un control total asupra distribui 
cîmpului electric și sarcinii spaţiale din spaţiul grilă-catod, fără a intercepta 
o parte, poate chiar majoritatea, curentului de electroni care se îndreaptă 
spre anod. 

În practica curentă, grila este o reţea deschisă, sau o bobină de sirmă 
și se află la un potenţial negativ faţă de catod. Fiind o structuă deschisă, 
cîmpul anodic poate pătrunde prin grilă și influența în oarecare măsură 
sarcina spaţială din spaţiul grilă-catod. Potenţialul grilei influenţează de 
asemenea această sarcină spațială, ceea ce constuie cheia acţiunii de con- 
trol în tiiodele reale. Deoarece grila este mult mai aproape de catod d 
anodul, ea are o influenţă mai mare asupra sarcinii spaţiale. Deoarece grila 
este negativă faţă de catod, ea nu captează electroni, astfel încît curentul 
de grilă este neglijabil ». 

Distribuţia potenţialului electrostatic în planul grilei tiebuic să fis de 
forma generală arătată în fig. B. 6. Potenţialul este negativ pe spirele 
grilei, dar pozitiv în centrul zonelor dintre spirele grilei, unde anodul încăr- 
cat pozitiv este mai influent. Aceste „cocoaşe” ale distribuţiei de potenţial 
din planul grilei determină un curent neuniform în spaţiul grilă-catod. 
Pentru a evita rezolvarea problemei dificile de electrostatică pe care o 
implică această stiuaţie, presupunem că planul grilei poate fi înlocuit 
printr-o suprafaţă echipotenţială, ai cărei potenţial este o medie ponderată 
a potenţialelor grilei și anodului. Această aproximaţie este justificată dacă 
distanța grilă-catod ( Wo din fig. B. 5) este mare în comparaţie cu distanța, 
dintre spirele grilei (a din fig. B.5 

Potențialul mediu al planului echipotenţial echivalent al grilei este, 
prin definiţie, 


en = 6 +2 (8.20) 

Ba 
unde p, este un parametru adimensional determinat de suprafețele rela- 
tive ale grilei şi anodului și de structura grilei. Acest parametru, numit 


» Grila trebuie să colecteze ionii pozitivi de gaz rezidual. În consecință curentul de grilă 
nu este zero ci foarte mic. 
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factor de amplificare, exprimă eficiența relativă a grilei față de anod în 
controlul potențialului planului grilei echivalente. Întrucît grila este mult 
mai aproape de catod decit anodul, grila are o influență mult mai mare. 
Prin urmare, factorul de amplificare este în mod obișnuit mult mai mare 
decit unitatea ; el este rareori mai mic decît 10 și poate ajunge la 200. 


Puncte care in- 
dec spirete 
grilei 


<d 


ii 


Fig. B.6 Distribuţia de potenţial în planul grilei. Axa orizontală 
y este definită în fig. B.5. 


Întrucît planul echivalent al grilei controlează distribuţia sarcinii 
spaţiale în spaţiul grilă-catod, curentul anodic al triodei este dat de ecuaţia 
B.19a, unde e, este înlocuit cu e., adică 


=K, (« + N (8.21) 
2 = Ke(& 


ka 


Desigur, această ecuaţie, care reprezintă caracteristica, curent-tensiune 
a triodei, se aplică numai cint eg + ep |ua este pozitiv (adică potenţialul 
grilei echivalente este pozitiv) și cînd ep este pozitiv (anodul trebuie să 
fie pozitiv pentru a atrage electronii ce trec prin grilă). Cind argumentul 
este negativ, curentul anodic este nul și tubul blocat. În acest caz, carac- 
teristicile anodice, sau de ieşire, ale triodei sînt 


S 


ep X” e E 
Kote +) eg + >0 și ep>0 


ha (B.22) 


o eg + Î- <0 sau ep <O 
Ha 
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În cursul acestei analize am presupus că eg” este negativ, astfel încit grila 
nu captează electroni. Dacă grila devine pozitivă, ea împarte cu anoâul 
funcția de captare de electroni, iar analiza devine mai complicată. 


Fig. B.7 Caracteristicile unei triode ideale la o scară arbitrară. 


Rezultatul acestei analize este prezentat grafic în fig. B.7, unde s-a 
trasat is în funcție de ep, avînd pe ep ca parametru). Aceste curbe, 
numite caracteristicile anodice ale triodei, trebuie comparate cu cele rezul- 
tate din măsurători, din fig. A.4. 


B.1.4. Ficete dinamice în triode 


Analiza statică a funcționării triodei, prezentată în paragraful pre- 
cedent, este supusă aceloi limitări dinamice ca și în cazul diodei i 
concret, relația curent-tensiine dedusă mai înainte, se aplică numai 
cînd tensiunea la borne variază suficient de lent, astfel încît variaţii 
parțiale care survin în timpul de tranzit al unui electron să fie neglijabile. 

n structurile practice, această condiție este valabilă cînd tubul lucrează 
la frecvenţe în domeniul sutelor de megaherți. La frecvențe mai înalte 
analiza trebuie modificată, ținind cont de efectele inerţiale. În plus, mode- 
lul triodei trebuie extins pentru a ţine seama de curenții de deplasare 
corespunzători variațiilor sarcinii spaţiale și sarcinii electrozilor. Cînd tensi- 
unea la borne variază rapid acești curenți devin importanţi în comparaţie cu 
curentul de conducţie produs de fluxul de electroni de la catod la anod. 
Ca și în cazul diodei, curenţii de deplasare pot fi modelaţi, adăugînd mode- 


1 Un mode! grafic echivalent poate fi obţinut trasind pe iz în funcţie de ec, avind pe epla 
parametru. 
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lului statie capacități între electrozi. În cazul triodei sînt; necesare trei 
asemenea capacităţi, cîte una pentru fiecare pereche de borne, ca în 
fig. B.8. 


Fig. B.8 Trei capacităţi interelectrozi sint 
necesare pentru a modela curenţii de 
deplasare asociaţi cu schimbările care se 
produc în distribuţia de sarcină internă. 


B.1.5. Tuburi eu vid eu mai multe grile 


Trioda analizată în paragraful B.1.3 ilustrează principiile de bază ale 
funcţionării tuturor toluriler cu vid : curentul de electroni de la catod 
la anod este controlat de potențialul electrostatic al grilei. Totuşi, ca 
componentă de circuit, trioda are dezavantajul unui cuplaj capacitiv 
direct între grilă și anod. Acest cuplaj este reprezentat de capacitatea, 
C,» în modelul din fig. B.8. Această capacitate limitează puternic răs- 
punsul de înaltă frecvență (sau de viteză mare) al amplificatoarelor cu 
tuburi cu vid, prin readucerea în circuitul de grilă a unor curenţi de cuplaj, 
proporționali cu tensiunea anodică. d sa 

Pentru a reduce cuplajul capacitiv dintre anod şi grilă, în structura 
triodei se inserează alţi electrozi, sub forma unor grile suplimentare. o 
structură care conține două grile (și are decispatru electrozi, în afară de 
filament) se numeşte tetrodă. Grila cea mai apropiată de catod se numește 
grilă de comandă : cealaltă grilă este grila ecran. O structură cu trei grile 
este o pentodă. Grila a treia, care este așezată între grila ecran şi anod. 
se numeşte grilă supresoare. Structura fizică a acestor tuburi cu mai multe 
grile este sugerată de reprezentările simbolice din fig. B.9. 

Atât în tetrode, cît și în pentode, grila ecran constituie un ecran elec- 
trostatic între anod şi grilă, pentru reducerea capacității grilă-anod. 
Ecranul lucrează în mod obișnuit la un potențial fix, pozitiv față de catod. 
Cu toate că variațiile tensiunii anodice influențează sarcina, ecranului, 
aceleaşi variaţii au un efect redus asupra sarcinii grilei de comandă. Prin 
urmare, capacitatea anod-erilă de comandă este mult mai mică decît 
ar fi fost într-o triodă cu dimensiuni asemănătoare. În timp ce, această 
capacitate are valori de ordinul picofarazilor în triode, ea devine de ordinul 
0,01 pF în cazul tetrodelor și pentodelor. 
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Desigur, grilele suplimentare influențează, de asemenea, caracteri: 
ticile statice ale tubului. În ambele cazuri, curentul anodic este relati 
independent de tensiunea anodică. Această independenţă relativă a curen- 
tului anodic de tensiunea anodică se datorește ecranului electrostatic 
format; de grila ecran ; în timp ce variațiile tensiunii anoâice influențează, 
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Fig. B.9 Simboluri de circuit pentru structurile cu mai multe grile. 


cîmpul electric dintre ecran și anod, ele nu afectează cîmpul din apropie- 
rea catodului. Distribuția sarcinii spațiale precum și a curentului anodic 
nu variază deci apreciabil cu tensiunea anodică. 

Într-adevăr, atit tetroda, cât şi pentoda, se comportă ca și cum catodul, 
grila de comandă și ecranul ar forma o triodă al cărei anod ar fi „poros”, 
Curentul de electroni prin această „pseudotriodă” este determinat de 
tensiunile grilelor de comandă și ecran, dar este relativ independent d 
tensiunea anodică. Majoritatea acestor electroni trec prin ecran dat 
structuriisale deschise și pătrund în regiunea dintre ecran și 
fracțiune din acești electroni sînt captaţi de ecran. În consecință, curentul 
anodic într-o tetrodă sau pendodă este întrucitva mai mic decît curentul 
catodic. 

Caracteristicile anodice ale acestor tuburi cu mai multe grile seamănă. 
mult mai mult cu caracteristicile triodei „ideale” descrise în paragraful 
B.1.3, decit cu acelea ale triodei reale. Cu alte cuvinte, curentul anodic 
este mult mai puţin dependent de tensiunea anod-catod, datorită grilei 
ecran, care ecranează sarcina spațială din spaţiul grilă-caiod faţă de anod. 

Grila supresoare este necesară, deoarece fiecare electron care loveşte: 
anodul face ca, prin emisie secundară, alţi cîțiva electroni să fie eliber: 
de anod. Dacă acesta din urmă este pozitiv faţă de ecran, electronii secun- 
dari vor reveni pe anod și curentul anodic nu va fi afectat de procesul de 
emisie secundară (tot așa cum caracteristicile statice ale triodei nu t 
sensibile față de emisia secundară ce are loc acolo). Dacă anodul este neg 
față de ecran, electronii secundari vor fi atraşi de ecran, determi: 
scădere bruscă a curentului anođic. Grila supresoare, care lucrează la- 
un potențial fix, mai mic decît potențialul anodic, elimină efectul acestei 
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emisii secundare, stabilind un cîmp în spațiul dintre supresor și anod, care 
forțează electronii secundari să intre în anod. Chiar dacă supresorul fri- 
nează mersul electronilor primari, el nu reține mulți dintre ei datorită 
structurii sale deschise; majoritatea electronilor primari trec prin grila 
supresoare, după care sint accelerați spre anod. 
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Fig. B-10 Caracteristicile statice anodice ale pentodei. Toate tensi- 
unile sînt raportate la catod. 


Forma generală a caracteristicilor statice anodice ale unei pentode 
este ilustrată în fig. B.10. Din aceste curbe rezultă, că curentul anodic 
este independent de tensiunea anodică, în măsura în care tensiunea ano- 
dică este suficient de pozitivă pentru a colecta toți electronii din curentul 
dezvoltat de pseudotrioda formată din catod, grila de comandă şi grila 


ecran. 


B CIRCUITE ECHIVALENTE ALE TUBURILOR CU VID 


Modelele algebrice dezvoltate în paragraful B.1, precum și caracteris- 
ticile măsurate ale tuburilor cu vid, furnizează modele adecvate ale compor- 
tării acestor dispozitive şi pot sta la baza înțelegerii performanțelor cir- 
cuitelor care le folosesc. Totuşi, adesea este de dorit să se obțină și alte 
modele pentru tuburile de control-modele care nu sînt grafice prin natura 
lor, Întrucît în analiza circuitelor care utilizează astfel de dispozitive, 
am dori să utilizăm metodele și intuiţia cu care ne-am obișnuit în studiul 
reţelelor Jiniare, vom căuta modele de circuit care sînt ele însăși rețele 
formate din elementele de circuit idealizate. Vom considera deci, acum, 
diferite modele de semnal mic, liniare şi liniare pe porțiuni, pentru tuburile 

cu vid, 
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B.2.1. Modele cu liniarizare pe porțiuni pentru diode 


În fig. B. 11 a este arătată o caracteristică tipică curent-tensiune la 
o diodă. Puncţionrea, dispozitivului poate fi modelată printr-o rețea linia- 
ră pe porțiuni, constind dintr-o singură diodă ideală, cu caracteristicile 
liniare pe porţiuni din fig. B. 11 b. Caracteristica are aceeași formă cu 
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Fig. B.11 O diodă poate fi modelată printr-o rețea liniară pe porțiuni. 


aceea descrisă în paragraful 6.1 pentru a caracteriza dioda semiconduc- 
toare cu joncțiune. Caracteristica modelului este trasată cu linie continuă 
în fig. B. 11 c. Valorile parametrilor pentru care este trasåtă curba sînt 


v, 


o 


=30 V 
G = 0,3 mS 


Aceste valori concordă acceptabil cu curba diodei reale, care este trasată 
punctat pentru dimensiuni variind de la valori negative pînă la aproxi- 
mativ + 150 V. Desigur, considerarea unui domeniu mai restrins de 
variație a tensiunii, ar necesita o alegere diferită a valorilor parametrilor 
pentru a obține o bună concordanță. 

Dependența parametrilor unui model cu liniarizare pe porțiuni de 
domeniul de tensiuni în care modelul trebuie utilizat, pote fi ilustrată 
considerind parametrii unui model cu liniarizare pe porțiuni care concordă 
cu caracteristica curent-tensiune a unei diode cu vid ideale. Considerăm 
caracteristica I-V de forma dată de (B.11 a) 


= Kon (8.23) 
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și utilizăm modelul cu liniarizare pe porțiuni din fig. B. 11 b. Presupunem, 

în mod arbitrar, caracteristicile diodei cu vid ideale tangente cu cele ale 

modelului cu liniarizare pe porțiuni în punctul corespunzător unui curent 

Ip ca în fig. B. 12. Atunci, din ecuația B.23 


e gg EA 
2 


(B.24 a) 


Fig. B.12 Alegerea parametrilor depinde 
de domeniul decurent în care se aplică 
modelul. 


Ie: Ve (B.24b) 


Aceste ecuaţii accentuează dependența parametrilor modelului de alegerea, 
domeniului de variaţie a curentului sau tensiunii în care se aplică acest 
model. Atunci cînd modelul cu liniarizare pe porțiuni are parametrii dați 
în ecuaţiile B.24, modelul concordă bine pentru curenţi în jurul I, şi nu 
este adecvat pentru curenți mult mai mici. Dacă totuși, considerăm un 
curent egal cu 1/8, care corespunde unei tensiuni egale cu V/4,0 o con- 
cordanță mult mai bună poate fi obținută reducind pe V; de 4 ori și pe 
G de două ori. Modelul rezultant are caracteristicile trasate punctat. 
Modelul rezultant are caracteristicile trasate punctat. 

Modele cu liniarizare pe porţiuni mult mai precise (și mai complexe) 
pot fi construite utilizind mai multe diode ideale liniare pe porțiuni. 
De exemplu, un model care conţine două diode liniare pe porțiuni deter- 
mină o curbă formată din trei segmente liniare. 
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B.2.2. Modele cu liniarizare pe porțiuni pentru triode 


Dacă luăm ca punct de plecare caracteristicile grafice ale unei triode 
(ca cele din fig. A.4), este uşor să se găsească circuite echivalente cu o com- 
portare asemănătoare. De exemplu, relația dintre curentul anodic și 
tensiunea anod-catod, valabilă pentru tensiune grilă-catod zero, poate fi 
T emo 
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Fig. B.13 Circuitele echivalente care aproximează în primul cadran al 
planului eg—ig caracteristicile statice ale triodei. 
aproximată, cel puțin în primul cadran, prin relația curent-tensiune de la 
o rezistență. Un model care aproximează, în primul cadran, relația iz -es 
pentru eç = 0, este prezentat în fig. B.13 a. 
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Putem găsi un model valabil pentru o tensiune grilă-catod fixă, dacă 
admitem că principalul efect al unei tensiuni de grilă negative este de a 
deplasa relaţia ip—ey în lungul axei ez, ca în fig. A.4. De exemplu, curba 
corespunzătoare lui e; = —1V are o formă similară cu aceea corespun- 
zătoare lui e; = 0, cu excepţia unei deplasări pe dreaptă care corespunde 
unei schimbări a lui ep cu aproximativ 100 V. În modelul nostru se poate 
ţine seama de această deplasare, adăugind o sursă de tensiune E, în circuitul 
anod-eatod, ca în fig. B.13 b. Dreapta din planul ip —ep reprezintă rela- 
ţia 

ep = E, + în Rp (B.25 a) 


care este expresia legii lui Kichhof? pentru tensiuni în ochiul anod-catod 
al modelului. Faptul că, din punct de vedere fizic, curentul de grilă este 
neglijabil, se reprezintă în model prin deconectarea, terminalului grilei. 

Modelul din fig. B.13 b poate fi extins pentru orice valoare negativă 
a tensiunii grilă-catod, dacă facem ca tensiunea sursei din bucla de ieșire 
să depindă de tensiunea de grilă, astfel ca, pe măsură ce e, se schimbă, 
cantitatea cu care se deplasează relaţia ip — ep să, se schimbe în mod 
corespunzător. Fig. A.4 arată că deplasarea relației ip — ep este aproxi- 
mativ proporţională cu valoarea tensiunii grilă-catod. Prin urmare, ten- 
siunea controlată a sursei din bucla de ieşire trebuie să fie liniar depen- 
dentă de 2.. Fig. B.13 c prezintă un model cu o sursă controlată. Constanta 
de proporționalitate este notată cu up. Astfel deplasarea dreptei ip — ez 
care corespunde lui e = — E, este up B. Relaţia curent-tensiune este 
la acest model 


es = — pro + isBRp (B.25 b) 


Acest model poate reprezenta funcționarea triodei pentru. toate valorile 
negative ale lui e. 

Principalul dezavantaj al modelului din fig. B 13 c constă în aceea că nu 
este capabil să pună în evidenţă faptul că, din punct de vedere fizic, curen- 
tul anodic nu poate fi niciodată negativ. Acest; dezavantaj poate fi reme- 
diat adăugind o diodă ideală liniarizată în circuitul anod-catod, ca în fig. 
B.14. Modelul rezultant se aplică în toate cazurile în care tensiunea grilă- 
catod este negativă. Pentru a arăta gradul de aproximare realizat de acest; 
model simplu al triodei, în fig. B.15. se prezintă caracteristicile curent- 
tensiune ale modelului, suprapuse peste caracteristicile măsurate ale 
triodei, din fig. A.4. Valorile parametrilor modelului, utilizaţi în această 
comparație sînt; 


Ep = 42 kQ 


up = 95 
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Aceste valori nu sînt unice, dar sînt astfel alese încît concordanța generală 
a curbelor să fie acceptabilă ; alegerea altor valori ar fi dus la o concor- 


danță mai bună pe porțiuni limitate ale caracteristi 
Anod 


Fig.B.14 Model liniar pe porțiuni valabil pentru tensiuni de grilă negative. 


Curentul de grilă nu este neglijabil atunci cînd tensiunea grilă-catod 
este pozitivă. Prezența curentului de grilă poate fi reprezentată în modelui 
nostru liniarizat prin adăugarea unei a doua diode ideale și unei rezistenţe. 


” Tensiunea, 
grilicatod = 0 V 
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SN “ 
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Tensiunea onod-cotod, V 
Fig.B.15 Caracteristicile de ieșire ale circuitului echivalent din 

fig. B.14 suprapuse peste caracteristicile măsurate ale unei triode. 


(dioda 2 și Re în fig. B. 16 a). Caracteristica de grilă liniarizată, corespun- 
zătoare, este arătată în fig. B. 16. b. Pentru ca modelul să fie adecvat și. 
funcționării cu tensiune de grilă pozitivă, este necesar să se adaoge o a 


32 — e. 587 
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treia diodă (3 în fig. B. 16 a), care împiedică tensiunea anodică să devină 
negativă cînd curentul anodic și tensiunea de grilă sînt pozitive. În absența 
celei de a treia diode, caracteristica anodică ar urmări linia punctată 
din fig. B. 16 a în cazul funcționării cu e, = +V. Modelul cu liniarizare 


Ņ 


Fig.B.16 Model liniar pe porțiuni al unei triode, care se aplică pentru 
ambele polaritāți ale tensiunii de grilă. 


pe porțiuni pentru triodă din fig. B. 16 este adecvat pentru majoritatea 
cazurilor. Parametrii up, Rp şi Rẹ trebuie aleși astfel încît să dea o concor- 
Aia acceptabilă în domeniul uzual al valorilor variabilelor de la ter- 
minale. 


.3. Modele de semnal mie ale triodelor 


Modelele de semnal mic ale triodelor cu vid pot fi obţinute prin același 
proces de liniarizare a caracteristicilor în jurul unui punct de funcţionare, 
proces care a fost descris în capitolele 1 şi 11. Vom începe cu o caracteri- 
zare statică a triodei şi vom extinde modelul liniar de semnal mic pentru 
a include efectele dinamice, prin adăogarea la terminale a unor capacităţi 
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între electrozi. Caracteristicile I-V ale unei triode care lucrează cu tensiune 
grilă-catod negativă pot fi reprezentate printr-o funcție generală de forma : 


is = în(02s6c) (B.26a) 


i0 (B. 26b) 
Variabilele care apar În aceste relații sînt definite în fig. A. 6b. Dacă 
considerăm acum fiecare din aceste variabile ca fiind suma unei variabile 
statice, sau de curent continuu (Iz,E; etc.) şi a unei variabile alternative 
(în eete.) dezvoltarea în serie Taylor a acestei relații conduce, ca și în 
paragraful A. 4.1, la o relație liniară între variabilele de semnal mic!). 


în 960 + Imlo (B. 27a) 
i= (B.27b) 


Coeficientul g, reprezintă conductanţa anodică sau de ieşire la semnal mic 


o= 22| (8.283) 
ĝen ie 


în timp ce g, reprezintă transcoductanța de semnal mic 


dame. - — (B.28b) 
Ieg la 
În fig. B. 17 a este prezentat un mođel al funcționării la semnal mic 
descrisă de ecuația B. 27. Un generator controlat de curent reprezintă 
acţiunea de control a triodei. 
Circuitul din fig. B. 17 a poate fi transformat cu ajutorul teoremei 
lui Thévenin în circuitul echivalent din fig. B. 17 b. Rezistenţa r,, numită 
rezistenţa. anodică la semnal mic, este dată de 


(B. 28c) 


1) Gonventia utilizată în această carte privind identificarea naturii variabilelor cu ajutorul 
literelor mari sau mici, care indică variabila şi indicele, a fost adoptată odată cu introducerea 
dispozitivelor semiconductoare în circuitele active. Această notatie este partial în conflict en 
accea adoptată acum cìțiva zeci de ani pentru tuburile cu vid. În notația primitivă cantită- 
ţile de semnal mic din circuitul anodic erau notate cu indicele p (în timp ce cantitățile totale 
aveau indicele B); cantităţile de semnal mic din circuitul de grilă erau notate cu indicele g 
(în timp ce cantităţile totale din acest circuit aveau indicele C). În această notație mai veche, 
e care nu o vom utiliza, dar pe care este utilizată în alte Jucrări, ecuația B.27 a ar fi fost scrisă 


în = pêp + mer 
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Coeficientul adimensional p este numit factorul de amplificare la semnal 
mic. Pentru ca cele două rețele din fig. B. 17 să fie echivalente, u trebuie 
să fie egal cu 4 


u 


Imp (B. 29a) 
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Fig.B.17 Modele de semnal mic pentru triode. 


sau, în funcție de derivatele parțiale, 


= Pinela dea 
ĝinlÂes le dec lo 


(B. 29b) 


Aceşti coeficienți de semnal mic pot fi evaluați fie utilizînd expresiile 
lor în funcție de pantele și distanțele dintre caracteristicile statice, fie 
prin diferențierea directă a unui model algebric total ca cel reprezentat 
de ecuația B. 22. Acest ultim procedeu conduce la 


3 
zi =g EPI (8.30) 
å 
3 €, is 3 - g 
In =Ž Eo (e + | = 2 gaip (B. 30b) 
2 ua] Ta 


t sonsâinţă, factorul de amplificare de semnal mic este, din ecuaţia 
. 29a, 


E = Iny = 


(B. 30c) 


De remarcat că factorul de amplificare este independent de punctul de 
funcționare, întrucît u, este un coeficient fix, care depinde de aranjarea 
geometrică a grilei și anodului. Pe de altă parte, atit transconductanța, 


B. 2. CIRCUITE ECHIVALENTE ALE TUBURILOR CU VID 501 


cit și rezistența anodică la semnal mic, depind de alegerea punctului de 
funcţionare mai exact de î,. Pe măsură ce curentul continuu anodic crește, 
Im crește, (ca 142), iar r, scade (ca iT’). 

Se poate ţine seama de consecințele curenților de deplasare la semnal 
mic, adăugînd condesatoare între electrozi ca în fig. B. 18. Evident, aceste 
două modele reprezintă descrieri echivalente ale triodei. 


a- 


Fig.B.18 Modele de semnal mic, care includ și curenții de deplasare, pentru triode. 


Modelele din fig. B. 18 pot fi extinse la funcționarea cu tensiune grilă- 
catod pozitivă, prin adăugarea unei rezistențe în paralel cu Cp. Această 
rezistenţă, care are în mod obișiiuit; valori de ordinul kiloohmilor, explică 
dependenţa, curentului de grilă la semnal mic de tensiunea de grilă la 
semnal mic. 


B.2.4. Circuite echivalente ale pentodelor 


Pentoda lucrează în mod normal cu tensiuni fixe la ecran și supresor. 
Întrucit există numai doi electrozi la care pot apare tensiuni variabile, 
circuitul echivalent la semnal mic al pentodei este acelaşi cu cel al triodei. 
Mai exact, oricare din circuitele echivalente din fig. B. 18 sînt aplicabile. 
Circuitul echivalent din fig. B. 18 a, care conține un generator de curent, 
este în general preferat, deoarece comportarea la semnal mic a dispozi- 
tivului este esențialmente aceea a unei surse controlate de curent. Cu 
alte cuvinte, rezistența anodică de semnal mic r, este foarte mare-deseori 
mai mare decit 1 MQ. Valorile uzuale ale transconductanţei de semnal 
mic g, variază de la cîteva sute la cîteva mii de microsiemenși. 

Diferența importantă dintre circuitul echivalent la semnal mic al 
unei pentode şi cel al unei triode se datorește capacităţii grilă-anod, care 
este cu unul sau două ordine de mărime mai mică. De fapt, această reducere 
a fost motivul introducerii ecranului în structură. 
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n 

Pentru a reprezenta caracteristicile statice ale pentodei se pot elabora 
modele liniarizate care utilizează diode ideale. Utilitatea acestor modele 
este limitată de faptul că deseori caracteristicile pentodei nu sînt echidis- 
tante (fig. B. 10) În consecinţă, un generator liniar poate să nu fie suficient; 
pentru a caracteriza dependența curentului anodic de tensiunea de grilă. 
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PROBLEME 


P.B.1. Această problemă se referă la dezvoltarea analitică a legii parabolice 3/2 pentru 
o diodă termionică cu limitare prin sarcină spaţială. 

a) Să se verifice ecuaţia B.7. 

b) Să se arate că această ecuaţie poate fi integrată odată, pentru a da: 


(2) - 


Indicație. Să se multiplice ambele părţi ale ec. B.7 prin dyjdz şi să se observe că 


(8.31) 


ay 
dz baz: 


c) Să se rezolve ec. B.31 pentru dy/d, şi să se integreze pentru a obţine pe Y(2). 
Să se arate că ec. B.9 derivă din acest rezultat. 

d) Să se verifice ec. B.10. 

P.B.2 Să se evalueze timpul de trecere într-o diodă plan-paralelă în care curentul este limi- 
tat prin emisie şi sarcina de tranzit nu are un efect important asupra distribuţiei de potenţial. 
Să se compare rezultatele obținute cu ec. B.15, care este valabilă pentru un curent cu limitare 
prin sarcină spaţială. 

P.B.3 Această problemă se referă la determinarea circuitelor echivalente pentru o diodă 
cu vid. Considerăm caracteristicile diodei din fig. B.19a. Presupunem că circuitele echivalente 
se utilizează pentru tensiuni in domeniul —50<v<150 volţi. 

a) Dacă această diodă este modelată de circuitul fin fig. B.19b, ce valori se vor utiliza: 
pentru conductanța G și tensiunea V,? 

„__b) Răspunsul dat la (a) depinde în mod consistent de domeniul de valori ale curentului 
şi tensiunii, în care se utilizează circuitul? Mai exact, cum s-ar schimba valorile parametrilor 
dacă circuitele ar trebui utilizate pentru tensiuni în domeniul —50<v<50 volţi? 
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P.B.4 Este de dorit să se adapteze o lege parabolică 3/2 la caracteristicile diodei trasate 
în fig. B.19a, = 

a) În ce fel de coordonate, legea parabolică 3/2 se poate trasa ca o linie dreaptă? . 

b) Să se retraseze datele din fig. B.19a în coordonatele specificate la (a) și să se determine 


pervenţa diodei. 
Răspuns. K æ 0,013 ma/(volt)2f 


25 
zo ij + 
incă 
15 ifoga ` 6 
= 10 GIE. y 
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Fig.B.19 Caracteristicile diodei şi model liniar pe porțiuni. 


P.B.5 Să se găsească un model liniarizat pentru o pentodă care reprezintă caracteris- 
ticile din fig. B.10. Să se ia in considerație numai valorile negative ale tensiunii grilă-catod. 

P.B.6 Parametrii triodei la semnal mic, definiți în ecuațiile B.28, sint legați de pantele și 
distanțele caracteristicilor de placă ale triodei, in punctul de funcționare. 

(a) Să se ilustreze cu ajutorul unor schițe relațiile dintre gm» H, fp, panta şi distanțele curbe- 
tor de e, constant în planul ip — ez- a 

(b) Să se evalueze gm, u şi Tp pentru trioda ale cărei caracteristici sint arătate în fig. 
A.4, pentru fiecare din următoarele puncte de funcţionare : A 


(1) e = —1 volt, eg = 200 volți 
(2) e = — 3 volţi, ep = 300 volți 


Răspunsuri. (b) (1) p = 90; gp=2+10-3 mho: rp = 45 kohm ; (b) (2) p = 109; gm = 1,1107? 
mho, 7p = 91 kohm. 

P.B.7 Să se evalueze transconductanţa gm și rezistența de placă rp a pentodei a cărei carac- 
teristici sint arătate în fig. B.10, in punctul de funcţionare eg = 200 volți, eç = — 1 volt. 

P.B:8 Această problemă se bazează pe amplificatorul cu auto-negativare din fig. B.20. 
Se presupune că trioda poate fi reprezentată printr-un mode! liniarizat cu 4,30, Rp = 10 kohm, 
și se limitează funcționarea la tensiuni de grilă negative. Atit la (a) cit și la (d) se presupune 
că C, este suficient de mare astfel incit tensiunea la bornele sale rămin practic constantă la 
aplicarea semnalelor. 

(a) Presupunind că Cg = 0 să se evalueze caracteristicile de transfer care leagă pe 0, cu 
vr. Să se deseneze şi să se dimensioneze rezultatele. 

(b) Presupunind că Cp este suficient de mare, astfel incit în prezenţa semnalelor, tensiunea 
grilă-catod nu are variaţii importante față de valoarea sa statică, să se evalueze caracteristica 
de transfer. Să se deseneze și să se dimensioneze rezultatele pe aceleași coordonate ca în punctul(a) 

Panta caracteristici de transfer în regiunea activă în cazul unei rezistenţe catodice nede- 
cuplate, este mai mică datorită reacției negative introdusă de Rg. Mai exact, componenta de 
semnal a curentului anodic, dezvoltă la bornele iui Rg e tensiune de semnal care se opune ten. 
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siunii grilă-masă, reducind prin aceasta tensiunea grilă-catod. Acest mecanism poate fi utilizat 
dispozitivului activ. 


+ Wee 


Ş 
je 


Voo = +200 


Fig.B.20 Amplificator cu negativare automată. 


tozB:B:9 Circuitul cu triodă din fig. B.21 este un amplificator cu anod comun sau repelor 
catodic. 

(a) Care este valoarea maximă a lui vy pentru care trioda lucrează în regiunea cu grila 
negativă? Să se utilizeze caracteristicile triode! din fig. A4, presupunind E = 250 volti, R = 
= 20 kohm. 


+E 
+ 
+ 
t 
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Fig.B.21 Repetor catodic. Fig.B.22 Amplificator cu catodul comun. 


b) Să se utilizeze modelul liniarizat din fig. B.14 pentru a se determina caracteristica de 
transfer ce leagă pe vo de vr. Să se exprime rezultatele in funcție de E, Rp, Rg și up. Să se 
deseneze și să se dimensioneze rezultatele pe coordonatele rectangulare v,/E și Vo/E. 

P.B.10 Amplificatorul din fig. B. 22 este comandat de o sursă de semnal a cărei tensiune 
echivalentă Thévenin este v, și a cărei rezistenţă internă este Rg = 5 kohm. Să se utilizeze mo- 
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delul liniarizat din fig. B.14 (cu Rg=2 kohm, Rp = 7,5 kóhm, Hp = 20) pentru a determina 
caracteristica de transfer ce leagă pe vo de tensiunea sursei ve. Să se deseneze și să se dimen- 
sioneze rezultatele. 

Indicație. Să se găsească coordonatele celor irei puncte de fringere a caracteristici. 

P.B.11 Să se utilizeze un model de semnal mic pentru a determina amplificarea de tensiune 
1a semnal mic a amplificatorului din fig. B. 20. Se presupune că la bornele capacității de cupiaj 
se dezvoltă o tensiune de semnal neglijabilă și se neglijează curenții prin capacităţile dintre 
electrozi. Se consideră două cazu 

(1) Capacitatea de decuplare Cp este suficient de mare astfel incit tensiunea de semnal 
de la bornele el este neglijabilă. 

(2) Ca = 0, adică rezistenţa din catod este nedecuplată. 

Să se exprime Ap = bol; în funcţie de parametrii circuitului şi ai triodei, in primul 
rind sub formă literală, Să se înlocuiască apoi valorile numerice (se presupune p = 30,7p = 
= 10 kohm). 


Răspunsuri. (1) Ag 2 — 20; (2) ap œ% — 10. 

P.B.I% Să se găsească amplificarea de tensiune la semnat mie pentru repetorul catodic 
introdus în problema P.B. Se presupune că valoarea slatică a lui v, este astfel incit trioda 
lucrează in regiunea cu grila negativă. 

P.B.8 Să se utilizeze circuitele echivalente la semnal mic pentru a evalua, în cazul 
amplificatorului din fig. B.22, efectul zgomotului din sursa de alimentare anodică. Concret, 
să se găscască tensiunea de ieșire de semnal mic, vo, care apare ca răspuns la o compo- 
nentă de curent alternativ de valoare va, din tensiunea sursei de alimentare anodice. Să se 
exprime apoi og în funcţie de va cit şi de tensiunea de intrare de semnal mic, vi. 
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C 
Program FORTRAN IV pentru determi- 


narea frecvențelor naturale ale unei 


rețele RC 


C. 1. INSTRUCȚIUNI PENTRU UTILIZAREA PROGRAMULUI 


1. Scrieţi ecuaţiile pe noduri ale reţelei, punind conductanțele în 
mS şi capacităţile în pF. (Pot fi utilizate şi alte grupe de unităţi, 
dar atunci utilizatorul trebuie să multiplice soluţiile cu un factor 
potrivit). 

2. Aranjaţi ecuaţiile pe noduri sub formă matriceală, astfel încît prima, 
linie să conțină tensiunea de intrare în partea, stingă. Ultima, coloană a 
matricii trebuie să corespundă nodului care descrie tensiunea de ieşire. 
Partea, dreaptă a ecuaţiilor pe noduri trebuie să fie acum o matrice care 
să conţină N ecuaţii cu N tensiuni la noduri, 

3. Perforaţi această matrice pe trei grupe de cartele; prima grupă 
constă dintr-o singură cartelă, care conţine numărul ecuaţiilor pe noduri 
și conductanța asociată tensiunii de intrare. Numărul de ecuaţii este per- 
forat în coloanele 1 și 2 iar conductanţa sursei în coloanele 11 pină la 20. 
Cea de a dona grupă de cartele este afectată părții reale a ecuaţiilor pe 
noduri. Aceste conductanțe sint perforate cite șase pe o cartelă, utilizînd 
atitea cartele cîte sînt necesare. Fiecărei valori de conductanță îi sînt 
afectate zece coloane ; valoarea trebuie să fie perforată complet în aceste 
zece coloane. Dacă o conductanță este zero, în cele zece coloane „se bate 
blank”. Punctele zecimale trebuie puse întotdeauna, chiar pentru. valori 
întregi. 
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După ce un rînd a intrat complet pe cartele, o nouă linie va fi per- 
forată în același mod. După ce toate conductanțele au fost introduse, 
întorceţi-vă la prima linie și perforaţi toate valorile capacităților în același 
mod. Cu aceasta se completează cea de-a treia grupă de cartele pentru 
această reţea. 

Dacă trebuie rezolvate mai multe reţele, perforaţi datele fiecărei rețele 
suplimentare așa cum s-a explicat mai sus şi plasați aceste pachete de 
cartele în urma pachetului primei rețele. Ş aa e 

4. Aşezaţi cartelele de date după cartelele programului sursă şi scrieți 
cartelele de control. 
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PROGRAM APL PENTRU DETERMINAREA 
FRECVENŢELOR NATURALE ALE UNEI REȚELE 


D.1 Exemple ce utilizare a programului 
D.2 Programul 
Referințe bitttografice 


D 


Program APL pentru determinarea frec- 
vențelor naturale ale unei rețele” 


D.1. EXEMPLE DE UTILIZARE A PROGRAMULUI 


Următoarele exemple ilustrează trei moduri în care datele de intrare 
pot fi introduse în acest program. În fiecare caz, se dă o reproducere a 
materialului de intrare şi ieșire în consola caleululatorului. Determinatul 
utilizat în primele trei exemple este cel din $ 15.1.2. 

În prima metodă, aplicabilă la rețelele RO, utilizatorul bate 
NATFRE QS. Calculatorul răspunde cu instrucțiuni, după cum se arată. 
Simbolul Sil înseamnă partea capacitivă a lui y în determinant; RU 
indică partea reală a lui y , adică, conductanța. Datele sînt introduse în 
calculator ca o serie de numere : coeficienţii complecși ai determinantului, 
adică partea capacitivă, mai întîi, apoi, conductanța. După ce datele de 
intrare au fost introduse, se începe o nouă linie și se bate E. Calculatorul va 
calcula, atunci, frecvențele naturale. 

Cea de a doua metodă este identică cu prima, cu diferenţa că, bătind 
NATFRE QS 10, calculatorul trece direct la partea de intrare a programului 
anterior, fără a mai da instrucțiuni. 

În cea de-a treia metodă de introducere a datelor în calculator, utiliza- 
torul își formează el însuși determinantul. Pentru rețelele RO datele 
formează două matrici. Prima matrice n x n conţine toţi termenii capaci- 
tivi ai determinantului ; cea de-a doua matrice n X n conţine toți termenii 
conductivi. Pentru a forma această reţea, utilizăm comanda în APL. 
Utilizatorul bate întîi, în formă vectorială, toate părțile capacitive ale 


1) Acest program este reprodus după original. 


__Dii., EXEMPLE DE UTILIZARE A PROGRAMULUI 


fiecărui termen din determinant, rînd cu rind, urmate d i ii 
conductivi. În exemplu de mai jos, aceasta, s-a realizat PEA bere 
Pentru rețele mai mari vor fi necesari mai mulți vectori. Aceşti vectori 
vor fi apoi aranjați într-o rețea de două plane, n coloane și n linii, cu 
ajutorul comenzii ce se aplică vectorilor definiți mai sus. În exemplul 
dat, rețeaua astfel formată a fost numită VV, Pentru a verifica exactitatea 
introduceiii datelor, utilizatorul solicită o imprimare a reţelei, bătând 
vV. (Reţeaua rezultată trebuie să fie comparată cu deter minantul original 
i de ecuaţia 15,7.). Pentru a găsi frecvențele natur ale, se bate N. ATFRE Q 
Pentru reţelele care conţin atit inductanţe, cît şi capacităţi și rezi 

este necesar a se urma o procedură pci e ierti Poman tener 
cu trei plane, nu cu două, o matrice capacitivă n x n, o matrice conductivă 
n X n (ca mai sus) și, o a treia matrice n X n, conținind termenii inductivi 
(în unităţi 1 uH). Dacă cerem această rețea RLO, 3 x n X n, frecvențele 
naturale pot fi găsite chemind NATFREQSONEOVERS RLO. 


REFERINȚE BIBLIOGRAFICE; 


D. 1 A. D. Falkoff and K.E- Iverson, APL/360 Upers Manual, IBM, Thomas 
T. Watson Rescarch Center, 1988 i 
D.2 P. Berry, APL/360 Primer, IBM Corparation, 1969 
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Rezolvarea problemelor 


PROBLEME LA CAP. 1 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 1.2 


Dreapta de sercină are intersecțiile cu axele : 


vps = Vz =8V 


-Z 2,7m A. 


RL 


Dreapta de sarcină intersectează curba vp;= 4 V în punctul cu coordonatele : 
vps ~ 3,3 V 
ip 16mA. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 1.3 


Circuitul a. Dreapta de sarcină este orizontală și intersectează axa ip la 1 mA. Punctul 
«de intersecție cu curba vgs = 4 V are coordonatele : 


vps = 1,2 V 
ip = 1 mA. 
Circuitul b. Valoarea tensiunii vps, cind ip = 0, este 


75 


vps x 10 = 7,5V. 
7,5 +2,5 
Valoarea curentului ip cind vps = 0 este 
P 10 
=— = 4 mA. 


i 


PROBLEME LA CAP. 1 


dreptei de sarcină cu axele. Punctul de funcționare (pentru 


Acestea sint intersec! 
V) este 


ops =% 4,5 V 
ip 2 1,6 mA. 
Circuitul e. Dreapta de sarcină intersectează axele la 

i vps = 10V 
pa ssm, 
2+1 
Punctul de funcţionare (pentru ves = 4 V) este: 
vps = 5,2 V 
ip = 1,6 mA. 


4 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 


Se trasează pe caracteristicile de ieșire curba care exprimă vos în funcţie de ip, pentru 
o anumită valoare a lui vy. Relaţia este 
vos = vı — iph; 


tența sursei (1 kQ). De observat că această curbă nu este o dreaptă in 
rminată la problema P.1.3.c (pentru 


unde R, este rezi 
planul vps, ip. Curba intersectează dreapta de sarcină dete: 


v, =6V) la: 
cps 5V . 
ip 1,8 mA 


ves 2 42Y. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 1.7 


În general, 


kane 


Avps ! vos constant. 


Utilizina curbele din fig. 1 


G) La rps = 2V. ecs 


LOR 


REZOLVAREA PROBL 


EI P. 1.9 


Modelul liniar de senmal mic pentru circuitul din fig. 1.20 este: 


e 
te 


A + 
“ Full v | 3 ÎL fa 
` 73 

A) - IY I z 


Fig. P.1.9 


Neglijind căderea de tensiune h 
siune la bornele cond, n i 
de transfer în tensiune la semnal mic este (pentru o c oa pe Al en aL Brin, eiporii 


[CA i 
WD pa (Bei 
i ni 9 


sau: 


“dacă go < nt Ri, 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 1.11 


stă aeaa aiajn arată că i depinde numai de tensiunea vj, care este definită la borna 
Domea pie i ea eel, coast primă relație Boate fi reprezentată printr-o rețea liniară intre 
i , - P. 1.11.1. Forma ecuației indică o conexi ivați 

se adună), iar elementele folosite sint conductanța (i ~v) și capacitatea Goana, C C T 


ip 
== 
+ 


o 


Fig. P. 1.11.2 


PROBLEME LA CAP. 2 


A doua ccuație pune în evidență faptul că tensiunea v, are două componente. Una 
este proporțională cu i; şi poate fi reprezentată printr-o rezistență, cealaltă este proporiio- 
mală cu p; și necesită o sursă comandată de tensiune (fig. P. 1.11.2). 

Modelul complet este cel prezentat în fig. P. 1.11.3. 


PROBLEME LA CAP. 2 


REZOLVAREA PROBLEMEI P, 2.1 


Legea lui Gauss se exprimă prin relaţia 


fa as= 2, 


iar legea conservării sarcinii : 


f mas 


Dar J, == o$, unde o este conductivitatea electrică, deci : 


fa ds = ofe As, sau 


Ecuația diferențială liuiară de ordinul mtii are soluția : 


e 
unde og = —- 
o 


QO = Q(0)e=tiza 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 2.2 


a) Pentru descrierea procesului de conducție în materialele semiconductoare se defi- 
nesc, mai întii electronul, sau electronul de conducție, ca fiind un electron de valență care 
mu intră in structura legăturii covalente, și golul, ca o particulă fictivă încărcată pozitiv, 
utilizată pentru descrierea procesului de deplasare a unci structuri incomplete de legătură 
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covalentă. Recombinarca unei perechi gol-electron este procesul prin care un electron de 
conducţie completează -o legătură covalentă cu structură incompletă. Generarea termică este 
procesul opus — se creează o pereche gol-electron prin „ruperea” unei legături de valență. 
Evident, aceste procese sint conservative în ceea ce priv eşte masa și sarcina tuturor eleciro- 
nilor (atit cei din legăturile de valență cit şi cei care sint „liberi”). 

Ù) Descrierea mișcării tuturor tipurilor de electroni de valență se poate face simplu 
cu ajutorul golurilor. De exemplu, deplasarea unei structuri incomplete poate fi privită ca 
deplasarea unei sarcini pozitive fictive (asociată cu defectul respectiv), chiar dacă, în reali- 
tate, procesul constă în deplasarea electronilor de valență din legătură în legătură (ceea ce, evi- 
dent, duce la deplasarea defectului). Acest proces implică numai deplasarea electronilor de 
valență din legătură în legătură, fără a putea dobindi energia necesară pentru a deveni 
„liberi” (electroni de conducție). Prin urmare, mișcarea golurilor este un proces independent 
de electronii de conducţie, electroni care nu intră în structura legăturii. 

c) Un atom de impuritate de tip acceptor are o sarcină nucleară cu o unitate mai mică 
decit aceea a atomului gazdă; el are, de asemenea, un electron de valență mai puţin. Făcind 
parte din cristalul semiconductor, nu poate completa structura unei legături locale, deoarece 
are unul sau mai mulți electroni de valență. Impuritatea acceptoare se numește ionizală, atunci 
cind defectul de legătură, pe care îl procură cristalului, se elibercază și se poate deplasa. Rezul- 
tatul acestui proces constă in formarea atita unui go! mobil, cit şi a unei sarcini negative 
imobile ; aceasta din urmă rezultă din excesul de sarcini de valență faţă de sarcinile nucleare; 
în vecinătatea impurități. Astfel, cind un acceptor se ionizează, se păstrează neutralitatea și 
se produce un gol. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 2.3 


Electronii de conducţie iau naştere prin două procese : 

(2) Ionizarea impurităților donoare ; aceasta produce Na electroni pe unitatea de volum. 

(2) Ruperea” legăturilor covalente. Dacă numărul totai de electroni pe unitatea de 
volum este n, numărul de electroni care iau naștere prin acest proces va fi n — Na, 

Similar, golurile sint produse prin : 

(1) Ionizarea impurităților acceptoare ; se produc astfel N, goluri pe unitatea de voum. 

(2) Ruperea legăturilor covalente. Dacă numărul total de goluri pe unitatea de voluni 
este p, numărul de goluri care iau naștere prin acest proces trebuie să fie p — Na. 

Dacă purtătorii de sarcină sint uniform distribuiţi, concentrațiile pe unitatea de volum 
(n și p) sint independente de poziţie. Deci, numărul de goluri produse prin ruperea legăturii, 
trebuie să fie egal, in orice punct, cu numărul de electroni care iau naștere prin același pro- 
cedeu. Astfel: 


n Na=p— Na 
sau, 
n= p= Na — Na 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 2.4 


(a) Întrucit Na > ns, materialul este extrinsec (de tipul p) și concentrațiile de purtători 
pot fi aproximate prin : 
P% Na = 2 X 104 cm-3; 
m 
na =5 x 105cm=3, 
n 


(b) Acum n; > Ne. Deci, materialul este intrinsec şi 


Rp n; = 3 X 10% cms, 


PROBLEME LA CAP. 2 


REA PROBLEMEI P 2.5 i 


REZOL 


i it Nu S np avem: 
(a) Aluminiul are valența 3 și este o impuritate acceptoare. Întrucit Nu 3 Ni 


pa% Ne = 5 x 10% em-?; 


8 x 10% cm™?. 


artătorilor 


(b) Concenisaţia de purtători minoritari crește cu 1% din conceniraţ 


majoritari cind 
ci n 2 5-10% cm?. 


2,5103: cm-2, ceea ce corespunde unei creșteri de : 


Aceasta corespunde la ni 


2,5 - 1021 
4- 1026 


= 6x10. 


i n r" 

Dependența aproximativă a lui n; de temperatură este 
n? (T) 

— = 


T) 


IRT-To) 


sau 
6-10% = e0IXT-To 


0,1XT — T,) = 8,7 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 2.6 


ro 


Po 


— 8-10 cm~? 
dul este de tipul p. 


(a) N = no — Fo 
(b) N este negativ, deci, mat: 


(0) nÈ = nopo = 2°10 


n 22 4,5- 1012 emm. 
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REZOLVAREA PROBLEMEI P, 2.7 (c) Într-un material de tip p, N < 0; dacă IN |/n; este mare, atunci radicalul sc aproxi- 


umează la fel ca în cazul precedent, și rezultă : 


La echilibru, concentrațiile de purtători satisfac următoarele două relații : 


3 RO maf 
na E Ee. SNG 
2 ziar AM 
o A 
np = nè. 2 au, echivalent : i 
r 
n& $ 
i CN 
pentru (—N) > n 
EE IG y (d) Utilizind dezvoltarea in serie Taylor, se obține : 
nE 


Deoarece radicalul are totdeauna o valoare mai mare decit |N/2], 
semnul plus; semnul minus 
semnificație fizică : 


re se va considera numai 
conduce la vaiori negative pentru n și p, ceea ce este lipsit de 


pen Hl ý 
N N EI $ 21 
At Me +g 


Aproximaţiiie făcute la punctele (b) și (c) conduc la estimarea eronată a concentrațici 
[NE de purtători minoritari (în special cind |N |/n; este mai mic). Trebuie determinată valoarea lui 
) + ne n;/IN| pentru care : 


1 [2002 1 [2,4 

2 (5) 8 (3) +] 
miny, 

EAT Ee 


(b) Intr-un material de tipul n este evident că N>0; dacă N n; este mare, se poate serie = 


TXT ——Ta=a m ai 
JE + mp = INI J E = ad (2m 7, R i 
2 2 N 2 2N 2 INI” , à 7 
=) = 005 sau © = L. 
Astfel, INI INI 20 
H Sa 
n=N+ keed Eroarea este mai mică decit 5% dacă | N| > 2/5 n œ 4,5 n. 
N (e) Evident, concentrațiile de purtători majoritari pot fi aproximate cu N sau — 
pentru N > n cu o eroare mai mică de 1% dacă 


INT> 10n; 
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REZOLVAREA PROBLEMEI P. 2.8 


(a) Ştiina că N = Na = Na = 3.101 em-? este mult mai mare decit ns, se pot utiliza 
rezultatele obţinute la problema P. 2.7, punctul (b): 


TE x 8-10 em. 
N 


(b) Din cele arătate la problema P. 2.7 punctul (a) rezultă 


Pentru a obține o trasare cit mai ușoară a curbei această relație se poate aproxima prio 
expresii mai simple, valabile în regiuni mai restrinse ale domeniului de variație a lui z 


Na dacă z < 2,5 

mfi E) caca = 25 

na 

dacă z> 50 

w dacă z> 250 
după cum se poate vedea din figura P.2.8.1 
Din expresia np = nf rezultă că 
In p — In m; = m — nn 


Deci, la scala logaritmică, curbele care reprezintă concentrația de goluri și de electroni 
sint simetrice față de orizontala dusă prin punctul care marchează concentrația intrinseci 


(n;) pe axa ordonatelor. 


PROBLEME TA CAP. 2 


Din grafic rezultă că, pentru | — 25| > 0, concentrațiile n şi p sint foarte diferite 


în timp ce, pentru z = 25, n este egal cu p și egal cu n;. De aceea, considerind conduc- 
loare a 


as n; 
tivitiitea, (nus Ppa), ca o funcţie de z, aceasta va atinge un minim pentru o vi 


Eui z afiată în vecinătatea lui 25. 


oT 70 ao wo 
Mafa: 
Fig. P.2.8.1 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 2.9 


10 300 30 20 
T(K) 


. P.2.9.1 
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Germaniu Siliciu 
(1,8) ~ 360 (2,50 œ 9500 
14 (300 K) = 2 -1023 cm-3 (300 K) = 10% cm=3 
n;(400 K) œ% 7,2 -1015 cm=3 (400 K) 2 9,5 1019 cm=3 


(b) În regiunea extrinsecă de temperatură, 


n 22 108 cm-? p 2 -t cm3, 


Aceste curbe sint trasate în coordonatele utilizate la punctul (a). în regiunea intrinsecă 
de temperatură n 2: p =: ni. În acest caz, asimptotele pentru n și p au alura arătată. 
Cind : 


+r 
n = Na, n = ( i 5>) Na 22 1,2103 cm=8, 


Jr 22 0,2-10% em-2, 


Aceste puncte se află pe liniile verticale scurte; ele pot fi utilizate pentru „a umple” 
regiunile dintre asimptote. 

(e) “Temperaturile la care aceste materiale devin intrinseci pot fi evaluate din figuri. 

Pentru germaniu næ p la Ta: 380 sau, aproximativ 100: 

Pentru siliciu na: p la T æ 440 K sau, aproximativ 160°C, 


REZOLVAREA PROBLEMEI P., 2.10 


(a) n— p= N = —1,5 x 10% em, 


În acest caz p> n şi materialul este de tip p. 


[0] 


în acest caz næ p, pentru n» i 


1 
Din curba care prezintă n; la siliciu (problema P. 2.9) se observă că n œ% INI, atunci 


cind Tæ 469K. Deci, peste această temperatură, materialul este esențialmente intrinsec. 


(e) In — pl poate fi redus prin adăogarea unor impurități donoare, astfel incit să se 
micșoreze |Ng — Nal. Dacă concentrația impurităților donoare ar crește cu 1,5-10' cm? 
(la o nouă valoare egală cu 2.101 cm-3), în acest caz INg — Nal = O şi, de asemenea, n = p. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P, 2.12 


(a) O tangentă la curba ce prezintă n; în funcție de 7 în punctul corespunzător valori; 
de 290 K, are o pantă de aproximativ o decadă pe 25 K. înscamnă deci, că 10 = ete, în care 


a este coeficientul tracţionar de temperatură [în (K)-1] 
a~ 92% pe K. 
La 400 K, panta tangentei este de aproximativ o decadă pe 50K. În acest caz, 
aa 1,6% pe K. 
(b) Întrucit R este proporțional cu 1/0, el variază ca nm 1 


nez 7, 10% 


n; (290%) o 102 


R(325 K) 


mew 10 


n; (290°) 10% 


= 102 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 2.13 


(a) n' = p' datorită neutralității electrice. Prin urmare : 


n= m +n = n + pomi E) =n [o = (%)] 


no Po 


p=mtr=nji=( 


(b) De la punctul (a) rezultă 
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astfel, pentru o creștere cu 10% in concentrația purtătorilor majoritari 


sau 


2) = 10. 
Po 
O creştere cu 10% in concentrația purtătorilor majoritari corespunde unei creşteri procen- 
tuale în concentrația purtătorilor minoritari de 


= Po = 100 E 


Po Po 


întrucit concentrațiile de echilibru sint puternic dezechilibrate, și, intrucit electronii 
și golurile în exces sint adăugate îr. număr egal, concentrațiile excendentare care provoacă 
schimbări importante în concentrațiile de purtători minoritari pot avea un efect neglijabil 
asupra concentrației de purtători majoritari. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 2.14 


(a) Totalitatea sarcinii excedentare de goluri din V este Q, = o p'àV. Întrucit viteza 
7 


Jocală de recombinre este p'/7, viteza cu care golurile se anihilează prin recombinare în uni- 
tatea de timp în V este: 


af P? av= d, deoarece = este o constantă, Qy trebuie să varieze în timp ca ur- 
= z 


mare a recombinării. De fapt, —dQ jă! trebuie să fie egală cu viteza, (în unitatea de timp), cu 
<are golurile dispar, intrucit golurile dispar numai prin recombinare și nici unul nu intră sau 
din V. În acest caz, 


_ (b) Această lege de conservare este o ecuație diferențială liniară şi omogenă de ordinul 
„intti, Modul caracteristic este deci o exponențială, și frecvența naturală este —1/7. Prin urmari 


al = Qa(0) e71. 


PROBLEME LA CAP. 2 


Timpul de viaţă + este constanla de limp, care descrie recombinarea purtătorilor exce- 
dentari, atunci cînd nu există curgere de purtători către sau dintr-o regiune. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 2.15 


(a) Această situaţie diferă de aceea din problema P2.14a numai prin faptul că Q» 
variază din două motiv 

1) recombinarea ; 

2) golurile intră din afară, cu o viteză Jp- 

În acest caz, conservarea sarcinii pozitive implică : 


(b) Această ecuaţie arată că golurile care intră în V (cu o viteză 14) au două acţiuni = 

1) măresc rezerva de goluri: dQJ/d4; 

2) se recombină : Qy/s. 

(c) Dacă Q, reprezintă rezerva de electroni, și dacă Je este curentul electric asociat cu 
fluxul de electroni, și care are o direcţie de referinţă îndreptată către V, atunci un curent 
negativ 1, corespunde unor electroni ce intră în V și măresc pe |Q,} sau descrese pe Qe. În 
acest caz 


tnes rS 
i a 


Termenul din stinga este (—1,), deoarece 1, pozitiv reprezintă o sarcină pozitivă care 
intră în V, sau o sarcină negativă (electroni) care iese din V. 

(d) ln V, propriu-zis nu există sarcină; golurile excedeatare neutralizează electronii 
excedentari. Prin urmare, curentul total (goluri plus electroni; ce intră in V trebuie să se 


anulez 


L+h=0 sau k=- 


Rezultatul obținut la punctul (c) poate fi scris 


Q 


dar Q= — Or 


acest 


deoarece n” 


il E 


ceea ce arată că cele două legi de conservare sint echivalente. 
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REZOLVAREA PROBLEMEI P, 2.17 
w 
O = Aita P H he N)= Gas (hu + ue) = 19102 (O cm)-t 


pentru material intrinsec. 


Într-un eşantion omogen și dreptunghiular, I = JA și $ = Vl unde 7 este curentul 
total, J densitatea de curent, A suprafața secţiunii transversale, $ cimpul electric, iar V este 
tensiunea aplicată la bornele terminale, separate de distanţa l. 


Aceste ecuaţii pot fi combinate cu ecuaţia (2.17) în felul următor: 


JA = (05) 4 = (7) A 


de unde rezultă că 


istența oricărui eșantion dreptunghiular are valoarea R = —V- 
I 


Pentru problema de faţă, R = 


5,2 KQ. 


o(wh) 


(b) Pentru o bară de tip n, 


Deci 


145: 101 cm=3, 


Intrucit eșantionul este extrinsec, n a: Na, astfel incit Ng = 15: 1015 cm-3, i 


REZOLVAREA PROBLEMEI P, 2.18 


Fosforul este o impuritate de tip donor; materialul este deci de tip n 


(a) Po — Na + n2/Na = 1,04: 101 cm-s; 


4- 10% 


N, = = 4: 10t em=3, 
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Raportul concentrațiilor este 25 : 1. În acest caz, fămin valabile aproximațiile utilizate 
în calculul lui no și Po. 


(b) O = q (He No + Hh Po) = 
= 1,6 + 10-3 (800 -1,04 103? +- 300 - 4 - 101) 
= 1,36: 10-3 S/em. 


300-410: 
tracţia = OAOT S 1,4% 
s racha = 00: 1,04- 1003 


(d) Cind temperatura scade la 75 K, n; se micşorează cu citeva ordine de mărime. Îu 
timp ce pọ scade puternic, no practic nu variază și o este aproape constant. 

Figura 2.9, a arată că n; = 2-1012 em-? corespunde la T æ 375 K; cînd temperatura 
creşte de la 75 K la 450 K, n; crește la aproximativ 1014 cm3, În acest caz, n 2 Pe — n; = 
= 10™ cm-8, iar conductivitatea creşte la 


o = q (ue + ua) n; 2 1,8: 10-2 S/em, 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 2.19 


o 105 
= = —— c = 62 cm?/Vs. 
gi HS hg 7 1083 01,6- 1070) 
w sa AV. = 10-1 Vim = 10-4 Viem 
102 m 
1=J x Aria == (06) x Aria 


= (10%) (10-4) (3 10- 


a 


-10-2 A. 


aj 


Iwel = pe $ = 62: 1074 = 6,2: 10-? cm/s. 


tak- PEE F P TA 


Timpul = —— 9 
9 (mP S 210-3 cm/s 


35 — c. 587 
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Nu este necesar ca purtătorii de sarcină să străbată întreaga lungime a conductorului, 
inainte de a atinge regimul staționar. De îndată ce ciţiva electroni au fost injectaţi la unul 
din capetele conductorului, un număr egal de electroni trebuie să iasă prin capătul celălalt 
pentru a se obţine o stare neutră din punct de vedere electric. Fluxul de sarcini atinge 
deci regimul staționar într-un timp care nu este direct legat de timpul necesar purtătorilor 
să se deplaseze dintr-un capăt al conductorului la celălalt. 


PROBLEME LA CAP.3 
REZOLVAREA PROBLEMEI P. 3.2 


Pe suprafaţa iluminată avem : 


p = 104 cra-3. 


no + pr 1,01 x 10° cm~? 


P = Po + p' 2 10% em-% 


De asemenea Dy = 10 cm?/s, W = 10-2 cm. 
Pe această suprafață, ecuația (3.7) devine : 


1p eR 

a __A uen +p -M ue n 

az Di | ten + pa P DelDs, D, | p 6 2 D 

ye n Da | 
i 
A ap. 
întrucit » L şi P. = 10-2, factorul din paranteză are valoarea 3 

pe D 3 n 14107? 


şi aproximația dată de ecuația (3.10) este valabilă. 


În mod asemănător, ecuația (3.9) are (la suprafață) expresia : 


şi aproximația dată de ecuația (3.13) este valabilă. 


PROBLEME LA CAP. 3 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 3-3 


(a) Concentrația de electroni excedentari la suprafață, este, prin analogie cu ecuația (3.12): 


bohan, 


De 
Concentrația de goluri, imediat sub suprafață, creşte cu 1% dind 7(0) = 10% em? 


; -105 
m (0) 50-10" L 1019 perechijcm?s 
5-107? 


101 cm-2s7} 


(0) In = — Je = qM = 1,6 Alem?. 


(c) Fiecare foton produce o pereche de sarcini. În acest caz, fluxul de fotoni este Af, 
şi densitatea de pulere este 


sa n acg een wilt 
GAERA scm? 


în wați, aceasta este 


1,4- 10% q = 2.2 W/em-2. 


(a) Prin analogie cu ecuația (3-13), cimpul electric este 
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Diferența de potenţial electrostatic corespunzătoare, avind in vedere că $, este 
constant, este: 


-D 
De. 
Da 
De 
uz mw 
4 
-t7 KO 025 mv, Ay = 0,25 mV. 
LA Po 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 3.4 


2A em? 
C 


(a) Ja = qM M = 3,1 x 101 perechi/cm? s. 


1,6x1 


Densitatea atomică este aproximativ 10% em-3. Densitatea superficială de atomi în 
această peliculă este aproximativ 102 -10-5 = 1015 cm- 

Fiecare atom participă la patru legături covalente. Prin urmare, numărul de legături 
covalente in această peliculă este aproximativ 4-1038 em-2. 

În fiecare secundă se desface aproximativ o legătură din zece. 


O pro) = HE e 1,5101 ema, 


h 


7 
e) 12 x 10 -100 = 1,5% schimbarea în concentraţia de purtători majoritari 
p 
ni 102 
=— = -— m 106 
We Tao & 


Concentrația de purtători minoritari crește de 1,5-10% ori în imediata apropiere a su- 
prateţei. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 3.5 


(a) Concentrația excedentară trebuie să se anuleze la z=a și z=a+ W (limitele 
regiunilor de recombinare intensă). Pentru a < z < a + W, p'(2) trebuie să aibă un gradient 


| 
f 
| 
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constant, deoarece T— 00. Concentrația excedentară Va atinge valoarea maximă la z,, acolo 
unde are Joc generarea. i 


Fig. P.3.5.1. 


Evident, curentul de goluri generat optic se divide; prin a + W trece de dcuă ori mai 
mult curent decit prin a. 


unde Dp este coeficientul de difuzie a purtătorilor minoritari. Expresia lui pm” în funcție 
de M, este: 


(b) Concentraţiile totale de purtători sint: 


P=Ptp 
n= m +p 


Prin urmare, ele au aceeași formă ca p' de la punctul (a) cu excepția faptului că sint 


deplasate pe: ordonată cu pe și ue: 
(e) Curentul total este nul peste tot, deci J, s=— Ja şi deci, densitatea Jh este total 


difuzivă. 
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(d) Condiția limită la z = 0 constă în faptul că defisitatea de curent de goluri de difuzie 


| 
za - i trebuie să fie egală cu viteza de generare a golurilor qM. În general, J} este : 
i dp” 
Ja = — Dam 
9 x | az 
w = o<z=<w. 
| în acest caz, la z = 0 trebuie să avem 
“4 i 
i GM 2 Gi- 6. 
Li h 
4 | (@) Concentrația excedentară trebuie să se anuleze la £ = W deoarece acolo 7— 0. Deci 
| 
xy -WiL WiL 
Ce A + Ceh = 
a a4?" w | x a 
_2M 2 (©) Rezolvind relaţiile condiţiei limită pentru C, şi C, o%ținem 
3 


Fig. P. 3.5.2 
REZOLVAREA PROBLEMEI P. 3.6 


Diferența dintre vitezele de intrare şi de ieşire ale electronilor — pentru elementul de 


volum — este 
-70 dd i În acest caz p'(z) este 


Semnul minus apare datorită sarcinii negative a electronilor. Această viteză trebuie să 
egaleze viteza de recombinare : 


1 n 
— — (Jei — Jeo) = —Az (n = p’) 
å z 
iar la limită, cind Az— 0 
1 a_r 
q d 7 


ceea ce reprezintă legea de conservare cerută. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 3.7 


Soluţia generală pentru concentrația purtătorilor excedentari este: 


praz) = CeT 72h + Cet% Th o<z< W. i Fig. P. 3.7. 
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i PROBLEME LA CAP. 4 


sau, echivalent : i 
Da sh (W — 0 
Di ch WiLA 


p(2) =M 


Această relaţie are reprezentarea grafică din figura P.3.7, 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 3.8 


(a) Evident, p'(z) trebuie să tindă spre zero, pe măsură ce z devine foarte mare. Con- 
form ecuaţiei (3.23), aceasta implică C, = 0. 


(ò) Avem (pentru z> W) p'(z) = Cella, 


Atunci 
Di 
Jn = IPh ce-si 


sau 


D} 
Iw) = 10 pw). 
Lr 


(e) Dacă za devine foarte mic, La — 0. În acest caz, pentru ca Jy( W) să rămină fi 
trebuie să avem p'(W)— 0. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 3.9 


(a) în regiunea 1: 


P(E) = Cpe ™™ + Cpet*/Im 


unde 


Lm = VB 


în regiunea 2: p'(2) = Cuse 2002 + Cpe t*/Lha 


unde Lrs = V Dre 


(b) Cele patru constante sint determinate de patřu condiții limită : 


1) La sw0 qM = — gDr 2P sau: 
dz 


Dr 
1 M = = (Cn — Cn). 
FFA n — Cn). 
2) Cind z— co, p'(x) -+ 0. Deci 
Ca =0. 


3) La z= W, p'(z) este continuu. Deci 


Cu e -Wilm + Cuc Flim = Case -Wilh + Cage lia. 


4) La z= W, densitatea de curent JA(2) este continuă, ceea ce implică ca și derivate 


dp'ldz să fie continuă. Deci 


Cu e-Wim4 ÊL Wim = — CI eW + CE Wia 
Za Lm Lrs De 


iar acest ansambiu de patru ecuaţii poate fi rezolvat pentru Ci» Cass Cre Şi Cos (= 0). 


PROBLEME LA CAP. 4 

REZOLVAREA PROBLEMEI P. 4.1 

(a) Distribuţia sarcinii spaţiale are forma din figura P.4.1.1. 
tipp AP 


-t 
Cp 


tip n 


1 


Fig. P. 4. 


Să considerăm mai intii regiunea —lp < z < 0. Legea Gauss implică : 


x ; 
8a (2) = A (-0Na) dz = — PAZ (2 + by). 
e) ip e 
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PROBLEME LA CAP. 4 


o 
EA 
E] 


In regiunea 0 < z < lp avem, notind cu —&, cimpul la z = 0, 


s N) 
in = sef No dz = — $p +a. 
aja e 


Acest cimp are forma din figura P.4.1.2. Variația este liniară deoarece distribuţia sarcinii 
este dreptunghiulară. 


IND n 
e 


Se observă ci = Sp sau Na lp = Np lm 


(b) În regiunea — /p < z < 0, potențialul este 


h i 5 
»-f sunmp t VASE ap + 
-is e [2 2 


unde Ẹp reprezintă potențialul în regiunea de tip p. În regiunea 0 < £< !p potențialul este 


N: 
Yne, (ln — 7) +- -5 
Li 
N; 2 
Y= dn — Solha — 2) + 2 (6 — 
2e 


Fig. P.4.1.3. 


Distribuţia de potenţial, care este integrala negativă a distribuţiei cimpuiui, are forma 
din figura P.4.1.3. 


(e) Valoarea de virf a cimpului electric 8, este :- 


Anh, 
z e 


Na l 
3, = Nate — 


Întrucit potenţialul este continuu la z = 0 avem 


seca intial a baricrei este Va — Yp = Yo, ceea ce reprezintă potenţialul de contact. 
eci 


w= z (Na B + No B). 


Acum avem de rezolvat sistemul 


pentru lp, în, 8 în funcţie de Yo, 


Rezultatele sint 


Cu toate că analiza de mai sus corespunde stării de echilib: i extinsă 
situaţiile de dezechilibru, inlocuind pe de ca de Vj: a id ceai acc 
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REZOLVAREA PROBLEMEI P. 4.2 


(a) Din ecuția (4.5 a) rezultă 


p=- 
dar 
Pae LL. E AE 
P. nmoPpo 2:102 
şi 
Li = 25-10-2v 
4 
astfel 
o= 0,71V 


(de notat că în z = In 10 (logt) = 2,31 log;o 2). 
(b) Din problema P.4.1 avem 


De observat de asemenea, că NA < Np în această problemă, deci N4Np/Na + Np = N4 
Prin urmare : 


_ | 97-10-3em dacă v, = 0 
3,6-10-4cm dacă V;= —10V 


— V) 1,5:10¢ V/cm dacă V; = 0 
d 5,5-104Vjem dacă V;=—10 V. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 4.5 


Conform problemei P.4.1, cimpul electric pe partea de tip n a joncţiunii este: 


sta) -a([- + =) pentru 0SzSm. 
n 


Curentul de conducție > 


Se va integra ecuația (3.33 a) (pagina 130 din text) pentru a obține 


* pt) — ta) m EE m 2L, 


4 p(z) 


Eh) în 


Fig. 4.5.1. 


Rezolvind pentru p(z) se obține 


PLE) = Pln) exp [s (Un) — KD ] 


WO) — Wla) = suprafața cuprinsă între curba de mai sus = — È Sela şi pila) = Pro. astfel 
incit E) 
Solr 
0) = Pno exp | 22e | . 
P(0) = Pno exp [ r 
Deci 
$ 
TO) = qun SoPno exp [ Per 
conducţie 2kT 


Curentul de difuzie 


Pentru a calcula curentul de difuzie trebuie cunoscut : 


a 
APE ia g= 
dz 


> 
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er — | REZOLVAREA PROBLEMEI P. 4 
Derivind expresia obținută mai sus pentru p (z) obţinem : Distribuţia sarcinii spaţiale are forma din fig. P.4-€ 
| N kP 
i apa) | a àp [i N 
J01} = —4Dr = aD) E exp- lan — 40) N 
| Difuzie dz |. kT dē lao k? Zono p 
Suprafata = 
oln 
= quaPnoêo exp Lt. 
ETT 
De observat că JA(0)! -Oi | 


Conductie 
Expresiile pentra JA) | si Ja(0) | 
Conâucţie 


| așa cum cere condiţia de echilibru. 
| piruzie 


pot fi scrise utilizină relaţia npran? : 
Difuzie 4 


Zona n 
nibo LAA 
nol = exp| —— Fig. P. 4.6.1. 
lems No | p EE | i 
Li 


Cimpul fiind integrala distribuţiei sarcinii spaţiale, are forma din fig. P.4.6.2, 
Pentru necesităţile calculului eliminăm pe m din expresie, utilizind ecuaţia 


4“ 
în = Noh + Suprafata 2 
e / gat 
Za) i= E 
Obţinem 3 
es? 
Soa = e 
9Np i 
- Z 
Deci 
ig. P. 4.6.2. 
| quanso 83 e Fig. 
ADI E og a ZiT qa 
wai z pa | impul este decis, (7) =$- (P — 2), —l<z<l 
22003 Cimpul este deci 82 (2) = -57 
Potenţialul este inte- 
(De observat: e~ 10-12 Fjem și up = 2-107? cm?/Vs pentru germaniu, la temperatura grala negativă a cimpului 
camerei). (fig. P.1-6.3). În acest caz 
Din problema P.4.1 (folosind NA = Np) avem 
2 
= -47 m E =035Y 
© N 
e Na 
«= =~ = 2-10 Vem 
£ 
Ja (0) | = 23,6 Alem?, 


| conăueţie 
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REZOLVAREA PR OBLEMEI P. 4.7 


(a) Poo = N4 = 10 cm? 
RO mo 4.0% 
Pie Ri o A 
Pro Na 10% 


De observat că npo este aproape de 10 ori mai mic decit pps: 


Tno = Np = 10 cm-2 


no Np 10% 


Dispersia aci este de aproape patru ordine de mărime. 


(b) Potențialul de contact este diferența de potențial necesară pentru ca componentele 


curentului (de goluri și de electroni) să fie egale cu zero la echilibru: 


m Pre = KT g Pre 
No Ei Pro 


kT 
2,5-10 — = 25 mV la 300°C 
4 


în 180 a Yo = 0.43 V. 
Npa 
AD, 
G] L= mi = 256+10-0 A = 256 nA, 


(d) Pn(0) = 0,1 nno = 10% cm™? deci, Pn(0)maz = 1015 cm-?, 


(e) Se va calcula tensiunea pentru care pa(0) = 0,1 nno. 


ET p PO, 
q Pno 


Pn(0) = Paot kT sau V= 


PROBLEME LA CAP. 4 56x 


Pn(0) = 0,1 nno = 1035 cm-3 


Pno = 410% cm~? 


v = Tim 2,5-404 = 0,25 V 
i a 


9ADrp (0) Pu(0) 
w Pro 


I, = 6.4 mA, 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 4.8 


Concentrația de purtători minoritari în exces (goluri) la marginea stratului de sarcină 
spațială este, în cazul unei polarizări inverse: 


PIO) = Prole PIAT — 1) 


— Pror 


Distriaţiile de purtători sint, evident liniare și au forma din figura P.4.8.1. 


Fig. P. 4.8.1. 


Curentul de difuzie de goluri asociat cu distribuția de purtători excedentari este îndreptat 
câtre joncțiune. Aceste goluri sint generate termic la marginea regiunii de recombinare intensă 
(şi deci de generare intensă), se Indreaptă spre SCL și sint împinse în josul barierii de potenţial 
spre regiunea de tip p. Numărul egal de electroni generaţi la z = W, se îndreaptă spre termi- 
nal, la marginea regiunii de recombinare intensă. Curenţii au deci forma din fig. P4.5.2. 


36 — e. 137 


562 ANEXA E. REZOINARBA PROBLEMELOR 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 4.9 


(a) Concentrația purtătorilor excedentari în regiunea bazei este 


Pi(2) = P; (0) | 1— 


Densitatea curentului electronic de purtători majoritari este 


dn, 
Ja mafea + De s). 
dz 
Întrucit na 25 no şi draldz = dp/Jdz, avem 
Dep,(0) 
Ja = Tat — ——— je 
sefe 


Condiţia ca Jez% 0 conduce la 


P4(0) 
Da AL utilizând relaţia lui Einstein : 


e nno 


kT mO 1. 
q VW 


5 


(b) Raportul dintre componenta de conducţie a curentului de purtători minoritari și 
componenta de difuzie corespunzătoare are expresia 


(Jrz) conducţie _ ua Pn 2 _ Ha PakT _ Pr 
(Jrz) difuzie 2 KO Di Pm 4 Pag 


Acest raport este, evident, foarte mic dacă nivelul de injecție este scăzut, de exemplu 
dacă Pa < Mno- 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 4.10 


în paragraful 4.1 se analizează numai curenții de conducție, adică J = o6 unde o este 
conductivitatea. Într-un semiconductor se găsesc insă de asemenea curenți de difuzie. Prin 
urmare, J poate fi scris 
+o 


J=ht h 


- 
= 98 + (D, Va — Da V pe 


PROBLEME LA CAP. 4 563 


= 
în stratul de sarcină spaţială la echilibru, J este identic cu zero nu pentru că & = 0, 

ci din cauză că componentele de conducţie și de difuzie se compensează, Prin urmare, în regim 

staționar, sarcina spaţială continuă să existe, chiar în prezenţa unui cimp electric intens. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 4.11 


Fie Ppis = numărul total de goluri ce „„dispar” în bază în unitatea de timp, 
Proar = numărul de goluri injectat în bază in unitatea de timp, 


Palp, 60 


Fig. P.4.11.1 


Pi (2) = (Pa (0) — Pro) (- +) 


ža dO etf (1 ae - AW IPn (0) > Pol | 
lo Ta 2 lo W 


Pois = A 
wa = Aj a 


Se utilizează ecuația de difuzie pentru a se obține : 


Paa i a Da aO =al. 
4 w 

De observat că raportul dintre Ppis şi Protal: 

P; w 

Proa  2Da 


este independent de concentrația actuală de purtători. Pentru problema de față, este necesar ca 
Ppis S 0:05 Protat- 


Condiţia este satisfăcută cind 


W2 y 
< 0,05 sau cind +, >—— = L.5pus. 
2W = 12 0,1 Dy ” 


ANEXA E. REZOL! 


RBA PROBLEMELOR 


REZOLVAREA PROBLEMEI 4.12 


Atit curentul cit și concentrația de purtători excedentari trebuie să se anuleze pentru 
“valori mari ale lui z. În acest caz soluția trebuie să aibă forma: 


(a) Curba este trasată în fig. P.4.12.1 Pala) = pa (0) e7 =a 
5 = gp, Apa? 
(b) Curba este trasată în fig. P.4.12.2 M (2) Dr dă 
=+ 2 pa (0) et 
a) LO 
1% O 
2; (0)- m 


Lr Lh 
Fig. P.4.12.1 Fig. P.4.12.2 
(c) Curentul în joncțiune este 


I = AJ, (0) = GADn PO) n 
sau 


1 = LEDa Pre (97 AT _ 1), 


(d) Densitatea curentului de purtători majoritari se determină din condiţia ca curentul 
dotal să fie zero (fig. P.4.12.3). 


Fig. P.4.12.3 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 4.16 = 


(a (5) K 
ar), 


— 4,50 + 2,34 = —2,16 mV/K. 


a = 0,18 pentru siliciu, la temperatura camerei; 


(b) AT = 53K, AV s= —2,16 :53 = — 115 mV. 


REZOLVAREA TROBLEMEI P. 4.17 


Sarcina înmagazinată pe unitatea de suprafață în oricare din jumătăţile stratului dipo- 
ului, este 


in 
Cm 290 3e (36) _ p-un 
2qa 


sau G Ea) ceea ce este în concordanță cu ecuaţia (4.39), pentru unitatea de suprafaţă. De 


observat că 21 este lățimea totală a stratului de sarcină spaţială. 
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REZOLVAREA PROBLEMEI P. 4.18 


Potenţialul de contact este 


27 mim = 23K7.. 14 = 08V. 
4 a 


9 NaNp 


aa 
1 [= Na i] Go Vai 105 (ho — Ve em. 


(a) Pentru V;=0 l= 3,5 -105 -(0,8)u2 = 3,1 -1075 cm. 


Capacitatea pe unitatea de suprafață este C; = -£ 
[i 


G = = 3,2-104 pP jem? 
EEEE pE/em?. 
d 3,1- 10-5 SPA 


(b) Pentru V; = —20 V 1 = 3,5: 10-5- (20,8)u2 = 16-10-35 cm 


102 
C; = — = 6,2X 102 pFlem?, 
î 161025 SEA 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 4.: 


CPAT 1) — Ie 
(0 Vue <EZ in [e + 1) = 7 an (2,5: 100) = 250 mV. 
Li Is Li 
Vas = 250 mV. 
(b) P = — VI = Vly — Vl (e PET — 1) 


dp Wa 2) corner 
SP = Ie — Da (0 PR? 1) — VI, [AL e PP? = 
se — Is ( ) ls 


PROBLEME LA CAP. 5 


a 
a 


fie m 
aVIkT = 0, Ille = i. 


Condiţia pentru a obţine puterea de ieșire maximă este 


i= 14e? sau iz(o+1)ef. 


Se va rezolva grafic, cu ajutorul figurii P. 4.20, pentru i date 


Pentru i =2,5:10%:0=79  V=197nV, 


I= — 25 + 107e 


Paz = 4,5 MW. 


PROBLEME LA CAP. 5 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 5.i 


z 


(6) = erfe erfe (u). 


N, VB 
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Joncţiunea se află la N = 5-1035 cm-3 


Ns = 101 cm, 


0 24 68 012 t 16 18 20 27 24 


X- microni 


Fig. P. 5.1. 


Deci 5-10-î = erfe u, din fi 


T = 0,2103 s 


T = 21045 = 5,5 ore 


15- 3600 = 5,4 x 1044 s 


l= 8,2 x 10-4cm 


l=8,2p. 


PROBLEME LA CAP. 5 


569 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 5.2 è 


N 1 
CO IDE ARII E 
e (r Doi 


(NG) /m)x 5YE 


O 24 E 6 m 12 i i 13 20 222 27 
Xx-microni 
Fig. P. 5.2. 


Joncțiunea se află la N = 5-10% cm- M = 10% cm. 


D = 10-12 cm?/s. Dacă z = 5 - 10—' cm, t este dat de 


102 
Br 


1 
0,5 le 
(n Do? 


Rezultatul este 


ta 6,2100 s = 1,7 ore, 


— e T ETOF x 000 
00). 
0,53 :10-4 = e- uz 3,2 


u 


== 2 82:2:6-1003 = 38,3107 cm 
2/ Di 


z= 3,8 um. 
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PROBLEME LA CAB. 5 571 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 5.3 


(b) Dacă l = h, rezistența este R = și este independentă de l 
w 


(e) R = 1500 2 =15kQ. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 5.6 


Întrucit joncţiunea acoperă 80% din material și pătrunde numai pe o mică fracțiune 
din grosimea sa, este normal să se presupună că rezistența serie este aceea a unui volum 
de material dreptunghiular cu rezistivitatea de 2 0-cm, secțiunea transversală de 0,2 mm x 
x 0,2 mm şi lungimea 0,1 mm: 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 5.7 


Căderea de tensiune totală (pe diodă, inclusiv rezistența serie) este : 


sori m| ti 
g ÅL 


Se caută curentul pentru care are loc relația 


AEA TEE m (La 
4 I 


Pentru kT/g = 25 mV, R, = 1000, 1, = 1 pA, cei doi membri ai ecuației sint calculați 
în tabelul de mai jos 


k 
1 RI MIA IMC + 1) oi Tar, + D 
4 
1mA 100 10 6,9 17,2 
0,1 mA 10 10 4,6 11,6 
0,12 mA 12 12x10? 48 12,0 


în acest caz, rezistența serie contribuie cu 10% la căderea totală de tensiune, la © 
tensiune totală in sens direct de 


V = 11-12 = 132mV 


(b) Curentul corespunzător este 0,12 mA. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 5.8 


(a) Condensatorul are o suprafață de 1,5 ori mai mare decit a oricărei diode. Deci, 
curentul de saturație și capacitatea proprie trebuie să fie de 1,5 ori mai mare decit acelea 
ale unei diode, la aceeași polarizare 


C=12pF; 
Is = 0,3 pA. 


(b) Capacitatea parazită dintre canalul rezistiv şi insula izolatoare de tip p în care este 
difuzat canalul, poate fi definită în mod riguros numai atunci cind prin rezistor nu trece 
curent, adică este echipotențial. În cazul unei polarizări inverse de 3 V intre canal şi insulă, 
capacitatea parazită dintre canal și insulă este 


0,02 mm? 
0,01 mm? 


e, = 16 pF. 


Capacitatea dintre insula rezistivă și suport este, pentru o polarizare inversă de 5V: 


Capacitatea parazită care se cere, dintre canal şi suport, rezultă din combinația serie 
a acestor două 


= 4,9 pF. 


(c) Terminalul 4 Jeagă un capăt al canalului rezistiv cu regiunea de tip p a condensa- 
torului. Din cauza acestei interconexiuni nu este posibil să se mențină ambele tensiuni ale 
joncțiunii la valorile la care s-au făcut măsurările. Să presupunem că tensiunea inversă pe 
joncțiunea dintre insulă” și substrat este de 5 V. Insula capacitivă contribuie la capacitatea 
suportului cu valoarea 


ANEXA E. REZOLVAREA PROBLEMELOR 


uce un curent de fugă de 


„0,02 mm? 


= 05 
0,05 mm? 


= 0,2 pA. 


Drumul spre suport prin canalul rezistiv și insula sa izolatoare contribuie, de asemenea, 
cu o capacitate și un curent de fugă. Valorile acestor parametri depind de tensiunile pe celă- 
Jait capăt al canalului și pe rezistența izolatoare a insulei. Componenta corespunzătoare 
a curentului de fugă nu poate fi evaluată fâră cunoaşterea precisă a acestor tensiuni. Este 
totuși rezonabil să se atribuie terminalului 4 o capacitate egală cu jumătate din cea găsită 
Ja punctul (b) (presupunind că capacitățile incrementale variază puțin cu tensiunile de pola- 
vizare). Deci 


Cota © 2 pF + 2,5 pF= 4,5 pF 
Tata © 0,2 pA 


(d) Problemele de evaluare sint similare cu cele descrise la punctul (c). Se poate 
aproxima ; 


PROBLEME LA CAP. 6 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 6.2 


(a) Circuitul (fig. P.6.2.1) conţine două diode, notate (1) şi (2), astfel încit trebuie luate 
în considerare patru stări posibile : 


(00), (01), (10), (11). 


Fig. P.6.2-1. 


Vom arăta, mai intii, că stările (00) și (11) nu pot avea loc niciodată. 


PROBLEME LA CAP. 6 


Dacă dioda (2) nu conduce, i = 0 și - 
Va iR <0 
sau 
` R i 
Prin urmare, dacă V, este presupus pozitiv, dioda (2) rămine blocată numai dacă dioda (7), 
este in conducție inversă. Întrucit aceasta este imposibil, sintem obligați să conchidem că 
“lioda (2) rămine în conducție pentru toate combinațiile posibile dintre v şi i. 


kY 
(7) 


to) 


Fig P. 6. Fig. P. 6.2.3. 


Starea (01) reprezintă, desigur, un circuit deschis şi are loc atunci cind v este mai 
negativ decit (—V,), (intrucit pe dioda 2, în conducție, nu apare cădere de tensiune). 
Atunci cind v > (—V,) circuitul se află în starea (11) (fig. P.6.2.2). ă 

(b) Dacă ambele diode ar conduce (fig. P.8.2-3.), tensiunile la ambele extremităţi al 
mi R, ar fi egale și prin rezistenţă nu ar trece curent. Curenţii i și i, ar fi amindoi egali 
cu V/Ryceea ce este imposibil, întrucit pentru aceasta ar trebui ca una din diode să conducă 
în sens invers. Prin urmare, circuitul nu se poate găsi niciodată în starea (11). 


Starea (01) Starea (10) 
Fig- P. 6.2.4. 


În mod similar, ambele diode nu pot fi blocate simultan, căci ar însemna ca tensiunea 
aplicată să apară la bornele fiecărei diode. În acest caz, una din ele ar fi polarizată în sens 
direct, ceea ce duce evident la o contradicție. În concluzie, stările (00) și (11) nu pot avea 
Joc în acest circuit. 

Rămin de Juat în consideraţie numai stările (01) şi (10) (fig. P.6.2.4). Circuiteie cchi- 
valente corespunzătoare acestor stări sint identice, in măsura în care ne referim la carac- 
teristicile terminale. Există totuși o diferenţă în ceea ce privește polaritatea tensiunii Ve. 
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Pe baza celor două circuite echivalente, se obțin curbele din fig. P.6.2.5. 
(c) După cum se poate observa din fig. P.6.2.6, dioda (2) este blocată atunci cind v> 0, 
iar dioda (2) este blocată atunci cind v’ < E. 


Ponto = - f2 
La22 


ga 


Fig. P. 6.2.6 


Shorea (70) * 
V= ft 
R; A 
Starea (00) (Rp Ba) "Orai 
R; e ) R21 
Starea (01) 
z e v=E+Ri 
DEE, Biti ii 
Fig. P. 6.2-7 


Prin urmare, una din diode este blocată pentru orice valoare a lui v’, și starea (11) 
este exclusă. 
Circuitele echivalente pentru celelalte trei stări posibile sint prezentate în fig. P.6.2.7. 


PROBLEME LA CAP. 6 


E 
la 


Curbele v—i pentru cele trei circuite echivalente se dau în fig. P.6.2.8. 
Din fericire, două din aceste linii sint paralele, astfel incit caracteristicile v—i ale circui- 
tului dat pot fi complet determinate dacă se cunoaște starea corespunzătoare unui curent. 


(o) 
$ (0) 
| 


i (TEIR) 
| 
| 


Fig. P. 6.2.9 


a= (Rt Ro) (0) 
Fig. P. 6.2.8 


pozitiv de valoare mare. Pentru i — co analiza 
arată că circuitul trebuie să fie în starea (01). 
Rezultatul dorit este dat deci în fig. P.6.2.9. x 

Evident, i, = O atunci cind dioda (7) con- EfRo] 
duce, de exemplu pentru i, < L. 

Cind dioda (1) este blocată şi dioda (2) 
conduce, tensiunea E apare la bornele lui 
astfel incit i=E/R, (fig. P.6.2.10). În acest ca: 

starea (10) ip = 0 ZI 

starea (01) i, = E/R, I 

starea (00) să se unească cu o linie 
dreaptă punctele de intrerupere. 


iz 


SE 


Fig. P. 6.2.10. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 6.5 


(a) Cele trei curbe sint arătate mai jos. 
De observat că printr-o translație convenabilă a scalei de tensiune, cele trei cur 
coincide. 


„1 [pe] I [mA] 1 EA) 
1e 10 10 
a e 08 
e 5 25 
+ 4 a 
a, 2 02 
aia ma i oa gso 37 039 aei 
viv] vE] viv] 
Fig. P. 6.5 
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PROBLEME LA CAP. 6 


(2) Următoarele valori ale lui Vo reprezintă aproximări convenabile ale punctelor de 
<urent nul: 


(1) Vo = 0,28 V 
(2) Vo = 0,45 V 


(3) Vo = 0,57 V 


(c) Din ecuația diodei, d/d V = 


5-10- 
O) Im 5u4 GaS 


210-4 S (G71 = 5KO) 
2,5-10- 


B) I=5mA G= = 028 (G-1 = 50) 


5-10 
10 205 (6-1 = 0,05 0) 


(3) 7 
2,5- 10-2 


De observat variația mare a valorii lui G. 
d) Pantele pot fi citite pe grafice 


= 1,6-10-4 S 


1,6-10-1 S 


Aceste valori se află in concordanță cu cele găsite la punctul (c). 


(e) Aceste calcule arată că alegerea valorilor, atit pentru G, cit și pentru Vo, depinde in 
„mod critic de domeniul de valori ale curenților în care trebuie aplicat modelul. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 6.6 


(a) Înlocuind condensatorul C cu un scurtcircuit (pentru frecvențele semnalului) și 
dioda prin capacitatea Cj, schema echivalentă pentru determinarea impedanței Z este cea 
din fig. P.6.6.1. 


$ 1 RLs 
= rE a T 
cps AL RGL + Ls + R 
R bs 


Ean Ri i 
RLC; + Ls + R 


Rădăcinile numitorului sînt : 


s —L e VIZIR LG, ză j 
2C4LR 2RG; 


Fig. P. 6.6.2 


Diagrama polilor și zerourilor lui Z este cea din fig. 6.6.2. 


o = 


Frecvența de rezonanță este og = Va? = sc 


Lărgi mea de bandă la 3 dB este 20 = 1/RC,. 


37—c. 587 
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Vmaz = 47 V. 
(e) Cea mai mică frecvență de rezonanță corespunde la (C;)moz 
(CPmaz = 11,5 -10-12 F 


(Oodmin = 27 (fodmin = 6,28 - 107 s-1 


L= ~ 22-10-60 H = 22uH. 


Ciu 


Impedanţa la rezonanţă este R; deci R = 10 kQ. 
Banda 23 este 1/RC;. Banda minimă, corespunzătoare celei mai mici frecvențe de rezo- 
nanţă este 


(Bo)mim = 8,7 - 105 rad/s 


22 1,38 MHz, 
La cea mai înaltă frecvenţă de rezonanță, banda este 
(Bo)maz = 4(Bo)min 22 5,5 MHz 


De observat că atunci cind œ variază, se schimbă și valoarea factorului de calitate Q 
a) circuitului rezonant. 

(d) Este de dorit, desigur, să nn se polarizeze direct dioda. Tensiunea de virf a semna- 
Jului trebuie să fie mai mică decit 2 V. Pentru a evita distorsiunile armonice ce apar dato- 
Dita relaţiei neliniare dintre Q; şi V, este necesar să se limiteze şi mai mult tensiunea semnalului. 


| 
| 
i 


PROBLEME LA CAP. 6 


iz 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 6.7 


(a) În circuitul din fig. P.6.7.1, conductanța diodei la semnal mic în punctul de funcţic- 
mare Io, este 


ali d 
s=] =nom- 
ETA PRR 
= A (lo+l x- Io cind 10315. 
kT kT 
R 
HH TH a 
$ + 
4 nfi 2 R % 
Fig. P. 6.7.1 
Deci r = 1/9 ='kTlglo- 


acum circuitul arată ca in fig. 6.7.2. 


R 


©) 


ro IR r 


înserind valoarea r = KT/glo 


KTlalo  _ __ kTh 
IoR + 2AKTiq) 


m 


v; R + QETIqlo) 
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PROBLEME LA CAP. 6 581 


Se calculează această valoare pentru diferiţi Ig, 
| 
doma) 1oRV) volvi 


0,1 | 0,01 0,417 i 

0,2 0,02 0,357 | 

0,5 0,05 0,250 

10 0,10 0,167 

2,0 0,20 0,100 i 

5,0 0,50 0,0455 ! 
10,0 1,00 0,0238 


(e) Dezvoltind in serie pe lasoae în jurul lui Jọ, obținem exptesia de mai jos, în care v este 
tensiunea de ieşire, 


+ anete 4 ) 
2 


Pentru v, mai mic de 10 mV, termenul al doilea are cel mult valoarea H- 8%. 
25 


La ],=0,1 mA, factorul de transfer în tensiune are valoarea maxima ; deci, în acest punct 
de funcționare, variațiile tensiunii de intrare vor produce cele mai mari variații ale tensiunii 
iodei 
r 
R+2r 


= 0,417. 


n De exemplu, o variație a lui o, de 10 mV, implică o variație de aproximativ (10/0,417)mV 
lui o; 


Av; = 24 mve 


Totuşi aceasta produce o neliniaritate mult mai mică în raportul dat, și anume de: 


250(1,08) 


— 0,417 
100 + 2501,08) 
— = % variaţia raportului 
0,417 
05 
0,1%. 
0,417 


REZOLVAREA PROBLEMEI P, 6.8 


Enunţul problemei pune accentul pe conductanțe, ceea ce sugerează imediat încercarea 
unei combinaţii de diode în paralel. Circuitul echivalent în curent alternativ ar fi cel din figura 


P.6.8.1 (a se vedea problema 6,7) în care g, și gẹ sint conductanţele de curent alternativ ale 
diodelor. Pentru acest circuit, conductanţa de transfer i,/v; =g, poate fi variată prin intermediul 
curentului continuu de polarizare prin dioda 2, în timp de admitanţa de intrare a circuitului, 


+ [] 92 
„0 si t 
Fig. P.6.8.1 


Yi = 9 + Da trebuie să fie independentă atit de g, cit şi de gẹ. Atit g, cit şi g, pot fi exprimate 
în tuncţie de curenţii de polarizare respectivi, astfel încit (ca și in pronlema P.4.8) 


[i 
sLi(n+ n. 
= zh li 


Se vede deci că y; va fi constant pentru un circuit în care (J, + 1,) este constant. Legea 
lui Kirchoff pentru curenți sugerează un circuit de polarizare de tipul celui din fig. P.6,52. 


R 


Fig. P. 6.8.2 


În această etapă a rezolvării, acest circuit de curent continuu poate să nu satisfacă 


cerințele de curent alternativ impuse, 
Circuitul de curent continuu poate fi făcut compatibil cu cel de curent alternativ prin 


adăugarea a două capacităţi, ca în fig. P.6.8.3. 


Fig. P. 6.8.3 


C, împiedică trecerea curentului continuu de la sursă (altminteri suma 7, + I, nu ar 
fi constantă), iar C, determină căderi de tensiune alternativă egale pe cele două diode (ușa 
ca în circuitul echivalent de curent alternativ; rezistența variabilă R servește la varierca 
curentului de polarizare, pentru obţinerea unei conductanțe de transfer variabile. 
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REZOLVAREA PROBLEMEI P.6.9 


(a) Dacă Ve = + V, diodele ar fi polarizate direct. Circuitul este cel din fig. P.6.9.1. 


Fig. P. 6.9.1 


O tensiune Vs pozitivă face să crească curenții iş, is și ip ceea ce întărește conducția 
diodelor 2 şi 3 şi reduce curentul direct al diodelor 1 şi 4. Evident, poarta nu va fi inchisă 
dacă curentul în diodele 7 sau 4 devine nul. Utilizind principiul suprapuneri efectelor 
obţinem : 


Deci valoarea critică a lui vg (pentru care i= 0) este vs=(Rs/Rg)V. Pe baza simetriei 
circuitului, se deduce valoarea negativă corespunzătoare a lui vs: 


s=- By. 
Re 


Trebuie deci să avem Wsi < (Rs/Rg)V sau lvs! < 2V. 
(b) Avind Ve = — V diodele ar fi polarizate invers. Circuitul este cel din fig. P.6.9.2, 


Fig. P. 6.9.2 


O tensiune vg pozitivă face să crească tensiunile D}, Va Ds Şi by, determinind o creştere a 
polaritării inverse pe diodele 7 şi 4, şi o reducere a polarizării inverse pe diodele 2 și 3, Poarta 
va fi deschisă numai dacă suma tensiuniie v, și D este negativă. Întrucit nu există căderi de 
tensiune pe Rsși pe Rg şi avem 


Da + = — V + os. 


PROBLEME LA CAP. 6 583 


Deci, valoarea critică a lui vs (pentru care v + Vs = 0) este 
s= V 
Pe baza simetriei circuitului, valoarea negativă corespunzătoare a lui v este og=— V. 
Deci tebuie să avem Įvs|< V sau log! < 10 volți. 


i REZOLVAREA PROBLEMEI P. 6.10 


Tensiunea de intrare este vs () = Vmsinat. ia 
(a) Dioda intră în conducţie cind vg depăşeşte tensiunea de prag, Vo. Fie acest moment (7. 


| : Vo 
i Va sin al = Vo sau sin ol, =°" 
Va 
În mod asemănător dioda se blochează cind vg scade sub tensiunea de prag. Fie acest 
moment tp 

Vo 

Vm sino h= Vo sin oh = 

m 


(6) Rezultatele sint prezentate în figura de mai jos. 


i AQ] 


Fig. P. 6.10 


(e) Componenta de curent continuu a tensiunii de ieșire este Vz 


t 
RS WE A A 4) 
2x 


E3 

a 
i Ve Ri 
Vp = VE tos oh — cos ot) — 00 (G-t) — 


| 2 RI+R 
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Dacă Vo < Vm, putem aproxima pe f, şi pe ty 


Deci n-a E — 2V0 
e Va 


x 
cos ohwi — zew- (7e) 
a 


2 
cos at, = LL [Yo 
2 (Ya 


Vo 
cos w4 — cos ot a 2— 


Va 
în final 
vax [Yr |a [IF] v (2-1 y) (r 
2z Ya 27 Va] (R+B 
(d) Dorim V, = 4V. Deoarece — $- = —10__ = 0,83 avem 


R,+R 1042 


din care poate fi dedusă tensiunea Vm. Un rezultat rapid se poate obține prin aproximări suc- 
cesive. Presupunem mai întli că Vo = 0. Aceasta conduce la 


Vm =x 1,2-4 = 15,1 Ve 


Acum, avind Vo = 0,5 V şi Vm= 15 V, avem 


124 = n (2 — 0,001) — 0,5 
2r 


PROBLEME LA CAP. 6 


O a doua aproximaţie pentru Vm este deci = 
Va = 7 (1,2-4 + 0,24) = 15,8 V. 


Deci, valoarea de virf a tensiunii de intrare este Vm =15,8 V. Valoarea de virf a tensiunii 
de ieșire este 0,83.(15,8— 0,5) = 12,8 V. Componenta de c.c, a curentului în sarcină este 
LAA h 
10 


REZOLVAREA PROBLENEI P, 6.11 


Se presupune -Ž == 60 Hz, T= 16,7 ms. 


(a) Valoarea de la virf la virf a tensiunii de zgomot este, conform ecua! 


(6.16 c) 


Ao 3 Vp 10: 
Ro 


= 0,26 rad. = 15 grade. ` 


+ 
(c) Valoarea medie a curentului prin diodă este 10X = 10 mA. 


(2) Valoarea de virf a curentului prin diodă este 


10 = 20 mA 


0,26 
1 P 
© Yn= V+ ZA V= 1015 V 


U) Vm = 10,15 + 0,8 = 10,95 V. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 6.12 


Condensatorul se încarcă la valoarea de virf a tensiunii de intrare, Ve. 


(a) Va =40 V. 
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(b) Un zgomot de 1% corespunde la un Av egal cu 


Av = 04vV. 
întrucit intervalele de conducție reprezintă o mică parte dintr-o perioadă, trebuie să avem : 


CAv=1, TI2 


unde Jz este curentul in sarcină, iar T perioaca. Presupunind din nou că se lucrează la 60 Hz:} 


PROBLEME LA CAPITOLUL 74 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 7.1 


Din problema 2.15 rezultă 


i n care 
Wo 
% = aaf pp (oz. 
Ă 


Semnul minus este necesar, deoarece direcția de referință pentru Ip, este aceea care intră 
în bază, în timp ce efectul fizic corespunde unui flux de sarcini pozitive care iese din bază 
(realmente, electronii încărcaţi negativ intră în bază unde se recombină cu golurile). 

Pentru regimul staționar, aceasta se serie 


A (e, 
-m =2-%] pi, (2) àz. 
T e Jo 


Obţinem pe p, (2) din graficul densităţii de goluri excedentare 


Fethi Z). 
We 


Po (2) = Pa 


PROBLEME LA CAP. 6 


Deci, a 


Fig. P. 7.1 


înlocuind în expresia ui Ip, se obține: 
2 84 ÎN 
o 


Pool 


ai AT PEBT | 7 
— lza eT EBAT _ 1) — Po e ED ( 


a JAWo Pro ( carea _ 3. ). 
2 


To 


Curentul de colector ce rezultă din difuzia de goluri, asociată cu această distribuție, este 


_ eP EBAT, 


Prin urmare. raportul Zgallc este 


JA Wopo ( eFERAT _ 


Fi pri 
(EBET) 


Pentru o polarizare directă suficient de mare la joncţiunea emitorotul | 


ewer > 
2 
zi 


EAT ~ 


RT 
de ex. Ves > — 
G 
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În aceste condiţii 


y w? we 
Ja a E an LYE a taoa în bază, 
lo 2(De) 2 Lp 


Deci: Isa = zlo 
2 
unde PEE LAA 
2 (T, 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 7.2 


În fig, P.7.2.1, respectiv fig. P.7.2.2 sint prezentate concentrațiile de purtători minoritari 


îm emitor, respectiv in bază. 


Is = 


Fig. P. 7.2.1 Fig. P. 7. 


Ipp este negativ, deoarece efectul fizic corespunde intrării electronilor in bază, -. 


Prin urmare 


lo — 9ADaPre iF EBIT) Do WePvo 
Wo 


PROBLEME LA CAP. 6 589 


Dacă Veg > ET: expohenţiala este neglijabilă (de ex, e EB/%*T > 1) și Ip = deloc, 
4 


unde 


= defect de emitor. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 7.3 


Ig + (Ipa + Ins) = Belo + 3plo = (8z + 82)lo+ 


Prin definiție 


Br = 2 [din ec. (7.10 b) 
In 
1 
HA 4 
G dn + 38 
Prin definiție 
cp mr o A E da S) 


1+ Be 1+ 1/Bp 


1 
1+ dp + 8g 


ap - 1 — 83 — pe 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 7.4 


în fig. P.7.4.1 sint date două din reprezentările tranzistorului npn. 


Colector] = e 


Fig. P. 741. 


590 ANEXA E. REZOLVAREA PROBLEMELOR 


(a) intrucit emitorul este mult mai puternic dopat decit baza, se poate neglija curentul in 
emitor ( a se vedea problema 7.2). În fig. P.7. este reprezentată concentraţia ng (2). 
Din ecuaţia (3.10 b) 


n0) = paleti? — 3). 


Prin definiţie 


Deci 
P(O) = ngele PEBRE L1), 


(Observaţie : Întrucit pentru polarizări directe Vgg < 0, vom avea n, (0) > 0). 


Pentru o polarizare nulă a joncţiunii coleetorului, avem nW) = 0. Deci, concentrația 
de purtători excedentori la limitele bazei este: 


nole FEBRT _ 1); 


no) 


nW) = 0. 


Aceste condiţii limită sint similare cu acelea valabile pentru dioda cu bază subțire (cu 
ori-ntarea convenabilă a materialelor de tip n şi p ). 
(h) Curentul de electroni în bază are loc în principal datorită difuziei : 


ôn; 
Je= aDy Z 
Iz 


Prin urmare, intrucit J, este independent de z, const și deci n(x) = a + ba 


(fig. P.7. 
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= : 
De la punctul (a), ni(W) =a+bW>b=— T De asemenea, de la punctu (a) : 


l (0) = npo (e77 EBAT — 1). 
i -Peg 4146) 
f ngle FT 
! X 
i 2 W 
Fig. P. 7.4.3 
Deci, 
i nz) = npo (67ER — 1) ( a 3} 
3 E = 
© M(E) = npo + (2) = noa + nuo(e Vezi? — 1) (: = =) l 


Datorită neutralității electrice 


è re z 
P(T) = Poo + nf) = Pno + feo le Pen” — 1) f: 2 =) 


= Pte eE" 1); 


dj = ; 
j&ifuzie w 
3p' Dani -V mult — 
T A e T — 1)- 
|difazie ôr 


i imil lin texi ă i itudi- 

Datorită unor motive similare cu acelea din text, se poate să nu existe un curent longitudi 

nal de purtători majoritari în regiunea bazei. Curentul de difuzie trebuie deci să fie aproape 
anulat de un curcni de deplasare de goluri. Deci : 
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La nivele mici de injecție, cimpul electric asociat are un efect neglijabil asupra mişcării 
electronilor-purtători majoritari. 

în fig. P.74.4 sint prezentate concentrațiile ny(2), pu(z), iar în fig. P.7.4.5 densitățle 
curentului de difuzie, 


Fig. P. 7.4.5 
(4) Jọ este egal cu minus curentul ce trece de Ja emitor la colector prin joncţiunea colecto- 
Tului. Deci 
an, 


=o = — (~AD 22 = 
Că a). br 


= oA Neo -tP gpt _ 1) 
wW 


$ Drane (ep? 1) 


te) Numărul de electroni ce se recombină în bază în unitatea de timp, este dat de 


w 
2+| ni (2) dz. 
T Jo 


PROBLEME LA CAP. 7 


593 


Fiecare electron ce se recombină, necesită un gol din contactul bazei, deci : 


A 
+1 tf 
T Jo 


w 


Pa _ 19| 1-2 as; 
Too (e ) w 


Ig 14 nyo (e-Veatit — ul! 
E 


(f) De la punctu) (d) şi (e), 


Ad 


2 


). 


9) De ta punctul (f) 


avem : 

1 (vw 
Ia = 14 
z | E 


Prin definiție : 


a = e. bsr 
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da şi Io pot fi scrise sub forma: 


Ip = — Ips (e Van? — 1) ; 
Io = — arlg = ar (— lg) = apip o 


Aceasta sugerează modelul din figura P.7.4.6. 


F id | -O Fă 
“ES ` 
ks [E ta 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 7.10 


Concentrația de purtători minoritari la marginile stratului de sarcină spațială a colecto- 
Tului este proporțională cu: 


eoB’? c e- 0T ogtV yp 
Deci 
Po (m0 
şi 
ne (W) 20 
Ves > 0 (emitor polarizat direct) 
de cite ori 
Vog <— Veg (colector polarizat invers) 


Deci, în condiţii de funcţionare normale, concentrațiile de purtători minoritari la toate 
marginile straturilor de sarcină spaţială, devin practic independente de Vog, depinzină numai 
de Vgs 

(a) şi (e) Utilizină aceste condiții la limită, precum și geometria tranzistorului, se poată 
calcula Jo, şi, de asemenea, caracteristicile de intrare, care trebuie să fie independente de Vog 
în măsura în care geometria însăși nu depinde de Vog. 

Pentru aproximaţii de ordinul intti, geometria este, de fapt, independentă de Vog, dar, 
pentru calcule mai exacte, nu se mai poate neglija variația lățimii bazei datorită lărgirii stratului 
“spaţială, așa cum s-a arătat în 7.5. 
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(b) Cind golurile sint injectate în regiunea bazei, difuzează aproape toate în bază și sint 
colectate de colector. În acest caz 


Ic% — Ig- 


“Totuși, un mic procent diù aceste goluri se recombină, iar contactul bazei trebuie să furni- 
zeze majoritatea purtătorilor pentru a susține această recombinare. Întrucit viteza de recom- 
binare este proporțională cu numărul de purtători disponibili, această componentă a curentului 
de bază trebuie să fie aproape proporțională cu Iç (a se vedea problema 7.1). 

Altă componentă a curentului de bază furnizează electronii injectaļi în emitor. Întrucit 
această componentă este reprezentată de aceeași exponențială (e 7” 27/17) ca şi curentul de colec- 
tor, ea trebuie să fie de asemenea proporţională cu Iç (a se vedea problema 7.2). 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 7.13 


(a) Circuitul echivalent se dă în fig. P.7.13.1. 
(b) în funcţie de valoarea lui Vg se pot lua în considerare trei domenii de funcţionare. 


14 


fetz 
Fig. P.7.13.1 


1) Pentru— Vo< Vg< Vo nici o diodă nu conduce, nu există curent în tranzistor, iar Eo=0. 
2) Pentru Vg> Vo, dioda (7) conduce și dioda (2) rămine blocată ; circuitul se reduce 1e 
cel din fig. P.7.13 
Aplicarea legii lui Kirchoff pentru tensiuni ochiului de intrare conduce Ja : 


En = Im Rs + (67 + 1) Im (Re + RD + Vo- 
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Deci 


oi ——— i Ep f, +a 
Ks + Be + 1) (Re + Ri) 09 Ri (Be zi 


Fig, P. 7.13.3 


3) Pentru Vg < — Vo dioda (2) conduce, in timp ce dioda (1) rămine blocată. Circuitul 
diferă de cel de mai sus numai prin aceea că polaritățile lui Vo și 20 sint inversate. Tensiunea 
de ieşire este 

Eo = E2 + VO Rr +1) 


ma pentru Eg < — Vo. 
Rs + Gr + 1) (Re + RD d 


(c) Caracteristica de transfer este dată în fig. P.7.13.3 
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(d) Acest amplificator produce distorsiuni importante pentru semnalele de intrare din 
domeniul — Vo < Ey < Vo . Zona interzisă poate fi eliminată adăugind o baterie de polarizare 
fiecărei baze, așa ca în fig. P.7.13.4 


Fig. P. 7.13.4. 
Printr-un raționament simplu se poate arăta că cele două baterii de valoare Vo pot fi 


inlocuite cu diode polarizate direct. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 7.14 


(0) Von + Io Ru = Voo; 
Vor = Vco — RL le. 

Aceste drepte de sarcină pot fi suprapuse pe caracteristicile de intrare şi de ieşire din fig.7.25. 

©) Vr= Ra Is + Var: 


Vaz = Vr — Re Ip. 


(e) Curentul de bază ce corespunde unei anumite valori a lui Vz se citeşte direct din graficul 
caraeteristiciloz de intrare. 


Fig. P, 7.14 
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7 

Pe familia caracteristicilor de ieșire, intersecţia dintre curba corespunzătoare acestui 
curent de bază şi dreapta de sarcină, determină valorile lui Vog și Jọ ce rezultă din alegerea 
săcută pentra V}. 


Procesul se repetă pentru un ansamblu de valori ale lui Vz, pentru a obține caracteristica 
de transfer. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 7.15 


__ Caracteristica po — og a acestui amplificator a fost ridicată în problema 7.14. Din carac- 
teristici se observă că pg poate fi evaluat destul de precis prin expresia 


vaD 2 — 12 — 3,15 or (0) 
în măsura in care este satisfăcută condiţia ca vz să se găscască în „domeniul de liniaritate” : 


—35 V Sus — 1V. 
ta) 


PD = Va cos ol — Van 


Vaza =3V 


pentru Va =0. 


Curba vo — vz, sau aproximaţia lini 


i sus, conduce ìa : 


00 = — 


Pentru Va 7-0, ieşirea va îi sinusoidală dacă 


5 S Va cosol — 3 $ —1. 
Aceasta limitează pe Va la valori sub 0,5. Tensiunea de ieşire corespunzătoare este ; 


ol) 2 —12 — 3,15(0,5 cos ol — 


pentru care se obtine valoarea 1,57 pentru amplitudinea componentei sinusoidale a tensiunii de 
jeşire. 

(5) Cea mai mare componentă sinusoidală posibilă se obline cind Vpy ocupă jumătate din 
limitele domeniului liniar al lui Vr, de exemplu : 


{0 3,5) + (1) = —2,25 V. 


__ Deci, dacă vom lua Va 1,25, vr(l) atinge tocmai bine valoarea (—3,5) cind cos oi 
şi valoarea (—1) cind cos al = (+1); tensiunea de ieşire este : 


vol) = —12 — 3.15 (Vacos ol — 2,25). 
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viabilă de intrare şi vo variabila de ieşire, amplificatorul nu 


(6) Dacă se consideră vr J 4 : 
liniar. Mai exact, relația intrare-ieşire nu satisface următoarea 


poale fi considerat un sistem 
opoziţie : 
Propo pieg vn 1 determină pe vo; Şi dacă vjs il determină pe voy combinația avr, + bor, nu 
determină la ieşire avo + b Pom chiar dacă Do, Și Dos sint limitate în amplitudine. 
"Atit timp cit variabilele de intrare și de ieșire sint vy ṣi vo (ṣi nu componentele lor de semnal 
mic), sistemu? este neliniar, chiar dacă există un domeniu al lui oz pentru care relația intrare- 
ieşire poate fi aproximată printr-o linie dreaptă ; această linie dreaptă nu (rece prin origine. 


PROBLEME LA CAPITOLUL 8 
REZOLVAREA PROBLEMEI P. 8.2 


(a) O linie dreaptă acaptată convenabil curbei qrg şi funcţie de Vgg are o pantă de 5,5pC/V. 
Deci: 


Cj œ — 5,5pF. 
(b) Sarcina înmagazinată de Cie este 
A ape = Cre Avge = 5,5 * 10-12 - 3,6 = 20 pC. 
Sarcina mmagazinată în regiunea neutră a bazei este 
Agp = Ic sp = 1072-5 + 10-02 = 5 + 1071 = 50 pC. 


Sarcina tolală cerută este deci de 70 pC. 
(c) 2/7 este înmagazinată în „„rezervorul” de sarcină spaţială ; 
5/7 este inmagazinată în regiunea neutră a bazei. 
(d) ig T = Ag, unde T este intervalul de tranziție. 


70 pc 


=> = 4 0 1000 s = 14 ns. 
5- 10- 
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(a) Cind tranzistorul se află în stare blocată, curenţii de emitor şi de colector sint de oråinul 
Jui Zgs, în timp ce curentul de bază este de p ori mai mic. Prin urmare. căderea de tensiune la 
bornele lui Rs este complet neglijabilă, şi avem : 


Vap=— 4V 
Veo = —14 V 

pentru t< 0 
ip 30 


ixo 
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(b) Sarcinile din stratul de sarcină spaţială sint determinate de relaţia de putere dată. Deci 


are (—4V) = — 193 pc 
pentru t< 0 
arc (—14 V) = —1014 pC 


Întrucit io 0, qp œ 0. 

(c) După încetarea regimului tranzitoriu, adică pentru : > 0, joncţiunea emitor-bază 
este polarizată direct, în timp ce joncțiunea colectorului este incă polarizată invers. Tensiunea 
bază-emitor va fi de ordinul 0,5 V astfel incit tensiunea la bornele lui Rẹ va fi de aproximativ 
4,5 V „ iar curentul de bază de aproximativ 4,5 mA. Prin urmare, curentul de emitor va fi de 
aproximativ 4,5-51 = 229 mA. O evaloare mai precisă a lui Vpg rezultă din 


229 + 103 = Ipg e000BIkT 


D: 
=10-9 e0BEAT say TBB — 19, 


pentru kT/q = 25 mV,vgg = 0,482 V. Acest rezultat este destul de apropiat de prima noastră 
evaluare a lui Vpg, astfel incit nu mai este necesar să corectăm valorile lui ig şi io. 


Vap 2 0,48 V 


Vao % —9,52V 


t>0 
în 24,5 mA 
022223 mA 
(d) apa (+ 0,48 V) = + 35 pC 
gro (—9,52 V) = — 760 pC $} 1>0 
ap = spig = +2250 pC 
(e) Dacă grg și qvo sint neglijabili, avem 
o= Tm (2 41 ) 
i= SE a 3E 4 Qro 
PeT T aF Rs 


sau 


| 
| 
| 
| 
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Chiar dacă această ecuație este neliniară, ea poate fi integrată, prin utilizarea unui factor 
de integrare. Pentru evaluarea integralei, sint necesare metode numerice. 


(N) în acest caz, termenii SPE și e din curentul de bază nu pot fi neglijaţi. Întru- 


ȘIt aceste sarcini depind în mod explicit de vag și vao, şi întrucit aceste tensiuni pot fi exprimate 
în funcţie de qy, adică: 


kT 
vno = vrr — Voo = in | E +1 )— voo 
9 Qro 


rezultă că acești termeni de sarcină variabilă pot fi, in principiu, exprimați în funcție de qp. Prin 
jurmare, toți termenii ecuației diferențiale (cu excepția termenului vg/Rs) pot fi exprimați in 
funcţie de gp. Ecuația rezultantă este o expresie algebrică mult prea complicată, iar aplicarea 
Sieste foarte anevoioasă, Este mult mai ușor, așa cum se arată în capitolul 22, să se utilizeze 
tensiunile vag Și vpo ca variabile fundamentale de stare. 
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(2) Tabela următoare cuprinde valorile lui gp și gyg pentru diferite valori ale Iui Vp 
(Qro ~ qplgs = 1017 pC) : 


Vast V) 0,400 0,375 0,350 
qoppikT 18 17 16 15 14 
m00) 33 - = 508 20,8 27,0 25,0 
ar(pC) 664 250 “ozo 23,9 12,5 


Evident, valoarea lui vyg pentru care gp = qpg este aproximativi 14,7 - 25 = 368 mV. 
Vr = 0,368 V. 


(2) Pentru a aproxima relaţiile lui gp și gyo prin capacități liniare, se trasează aceste funcţii 
ca în figura P.8.4.1. 


bag acoperă domeniul de la —4 V la + 0,48 V. Se aproximează gyg prin Cp vpz unde Cj, 
este coarda la—2 V, 


Cie = 55 pF. 


Se aproximează qro prin Cze vyo unde Cye este coarda la — 10V. 


Ce = 78 pF. 
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Se observă că aceste valori sint cam de zece ori mai mari decit în majoritatea dispozitive- 
Jor practice. De asemenea, Vp este mic (0,6 V ar fi o valoare mai des întiinită) din cauza lui sg» 
care este deosebit de mare. 


Această ecuație are următoarea soluție la ve (f) dat (fig. P.8.4.3) : 


D} =5— 9 e-t? 
Eve» rcl? (pl) sti : 


0,37 = 5 — 9 e- 
: e~tgi? = 4,63 bita 
"seta ERAN 
(n SPE e a 
10° - (78 + 55) - 10-12 = 133 ns ir = 89 ns 
E z +5 


Fig. P. 8.4.1 


Schema echivalentă valabilă pentru Vgg < Vp se dă în figura P.8-4. 
În acest domeniu avem : 


op (D=5 9 e-t V 


int) = 9e-ts mA 


78 
La = 2.9 e-iz mA 
133 


Fig. P. 842. 


(e) Pentru £< treste valabilă schema echivalentă din fig. P.8.4.2. Ecuația diferențială Rs 
corespunzătoare este : 


ge 


P a. dv, 
os=iaRs+os  is=(Ceti D 


Fig. P. 8.4.4 


PA (d) Sch ema echivalentă aproximativă pentru t> tz este dată în fig. P.8.4.4. 
(e) În acest domeniu, curentul de bază este fixat la j 


do; 
Vs = ( Cre + Cie) Rs “2 + vze- 
ät 24,6 mA. 


604 ANEXA E. REZOLVAREA PROBLEMELOR 


Sarcina din bază, care are inițial valoarea 
ar (Vr) = 26 pC, 


este dată de 
—— mia Tgp = Bprp = 500 ns. 


Soluţia este dată în fig. P.8.4.5. 


47-00 
2250 —|— — —— 


2 


În acest caz, avem: 


în (02246 mA 
Vaz (D204 V t> tp 
io () œ 225 (1 —e Wim ITap) ] pp = 500 ns. 


(f) Formele de undă sint date în fig. P.8.4.6. 


ig (mA) Yg) 


Fig, P. 8. 
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35V 
20kQ 


= 0,75 mA. 


Tap RC = 20 - 109 - 60 » 10-12 = 1200 + 10-° s = 1,2 ys. 


zap _ 1200 
Br 40 


p= = 30 ns. 


i plt) (ma) ip (O (mA) 


(b) Curba este dată în fig. P.8.6.1 
(e) Curba este dată în fig. P.8.6.2 


Fig, P. 8.6.1 Fig. P. 8.6.2 
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PROBLEME LA CAP. 9 
REZOLVAREA PROBLEMEI P. 9.2 


(a) într-un dispozitiv cu canal n, golurile reprezintă purtătorii principali. În cazul unei 
variaţii Ap a densităţii golurilor, a unei mobilități pa a golurilor şi a unui cimp 5, în canal, 
rezultă o densitate a curentului în canal de 


Ju = a ÀP Sy 
(b) Curentul total în canal este: 


l= raf ans, dz 
o 


mde h este lărgimea canalului și d adincimea sa, Întrucit S, este independent de z, avem : 


atat, fa paz. 
o 


Sarcina totală a canalului (pe unitatea de suprafață) este 


«fara 


sau, utilizind legea lui Gauss: 


Deci 
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(a) Ecuația integrală care ne interesează este 


v h y 
a) dy = sef (Vos— VaV Ves= Vps- 
o w o 


Astfel 
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(b) Pentru Vas = Vps ecuația (9.26) conduce la 


huee Vps 


an 
Pow a 


y: 


Astfel avem + (WIL) = Vps V — ee 


Vos? 
2 
Din ultima ecuație se deduce : 


[iy 


relație care e reprezentată în fig. P.9.5.1. 


è av v; 
O s=- =j 
dy 2L 
Din fig. P.9.5.2 se observă faptul că cîmpul este singular la y = L. Deoarece canalul are 


o sarcină foarte apropiată de zero, cimpul trebuie să fie foarte mare pentru a produce un curent 
diferit de zero. 


1 


02 Qe 06 08 %0 yfl d a2 Qs 06 08 10 yiL 


Fig. P. 9.5.2 
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Punind 1- =u; dy=-— Ldu. 
o ; 
Qo = -ŻEE vas | un du = EE vps 2-a] 
w , 3 
2heL 
Qs = Vps 
G 3w DS» 
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4a) Din ecuația (9.36) avem: 


EAS (1 
dy 2L 


Astfel, viteza de conducție a electronilor U, (u) este: 


Punind 1— $ =w; à= — Law, 


oA 
ar | wit? aw = 
o 


t= 


HeVps 
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(a) Ecuația (9.31a) este: 


a 
Bte Vps 
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Cind Vpseste mic (comparativ cu Vọs— Vp) avem * 


hys 
1p 2 -EE (Vas — Vp) V; 
o% E (Ves — Ve) Vos 


şi deci, conductanța sursă-drenă este: 
Ip. _ huse 
Go = — = — (Ves — Vp). 
e= s wL. es — Vp). 


A 
HE Va; aceasta este pozitivă deoarece Vp este negativ 


(b) -Prin definiție Go = — 
wL 


intr-un TEC cu canal n. Ecuația curentului de drenă la saturație (9.31b) arată că: 


Go 
ENN T, ES A N 
D 2v as — Ve) 
(6) Prin definiţie, Ipo = — Elro cantitate pozitivă). 


(d) Se observă că Ves — Vp este mai mic decit Vps. În consecință, curentul de drenă este 
saturat : 


«10-4 
Ip=+ ai 6x21 mA; 


cm Èc, = o7 pP n= Lo n 5:67:10 16 ns, 


Ip 2,1- 107° 
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Dacă Ves = V ps, curentul de drenă este la marginea saturației și, deci, se poate aplica 
ecuația (9.26): 


huee [ Vas 
Ip 5-88]. 
wL | 2 


39—c. 587 
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(a) Tranzistorul lucrează cu un curent de drenă saturat? Să presupunem că Vps> Ves și 
să verificăm dacă este așa. La saturație, cind Ves = 5 V, curentul de drenă este: 


Rezistenţa canalului depinde de Vo după următoarea lege [vezi ecuaţi 


25 | 
Ip = 0,822 =4 ma. i pa CARE pentru Ve >0 
i Ve 
Căderea de tensiune la bornele sarcinii de 1 kQ este de 4 V, iar tensiunea drenă-sursă este de 16V. $ Rp co pentu Ve < 0. 
Deci ipoteza făcută se verifică — tranzistorul lucrează cu un curent de drenă saturat, | N E k 
(b) În zona de saturație a caracteristici capacitatea de intrare este constantă avind va- | Tinind seamă că Rp=10 kQ pentru Vç=1 V avem 
2 l 
Joarea Z5 pP = 3,3 pF. Tensiunea grilă-sursă are variații exponențjale cu constanta de | Rp= 190, 
Vo 
timp 
R,Ca = 10 - 3,3- 10-12 = 3,3 -10-7 = 0,33 ps. | pentru Vç exprimat în volți. 
Variația tensiunii Vgs cu timpul este prezentată în fig. P.9.10.1. | 3, Ro 10/Yg 10 
| = = s 
A a | A Rp+ Rs 10/Vç+5 10+5Yg 
5 Exponenfiole cv | 20 o —2_— pentru Voin volti şi Vo > 0, 
= 033us or 2+Ve 
| iar variaţia cu Vo este prezentată în figura 9.11. 
| 2 
7 z | g 
i 
Fig. P. 9.10.1 | 10 
| 12 
Variația în timp a curentului ip nu este exponențială, avind expresia : i 28 
| Lig 
ip(0 = 0,32 E satin 0,16 Ves? (0). | al 
82 f 
Prin urmare, vo ([) este: è I i 
oj 2 + 6 8 70 AQ 


24) = 20 — 0,16 ves? (D) [V] 


| 

| 
şi are variaţia reprezentată în fig. P.9.10.2. | Fig. P. 9.11 
li 
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k N3 k kT 
a p = E a NAND a XE mon ETAS 
ni Li 4 


Fig. P. 9.10.2 | 
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(2-10-4-1,6 - 10-3 . 1015 
SENTUS aN 


(6) vpe- S — 
2E 2.1071 


29 uenoha _ 3,2. 10-1. 109. 1015. 10-2. 2 . 10-4 
2. 10-5 


(0) G= = 32-10-45, 
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(a) Curentul de drenă maxim, ţinind seama de ecuația (10.12) și de faptul că Vps > Ves — 


GV, 
— Vp este Ipo = — =È ; el este pozitiv, deoarece Vp este negativ intr-un dispozitiv cu 
canal n. 
«10-4. 
poa -8201001 283 A 


3 
PROBLEME LA CAP. 11 
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Transconductanța de semnal mic gm este definită ca : 


ip 
m= <2, 
o aa 
hye e 
Astfel: gm = Fezi 
"o WL 


Conductanța de drenă de semnal mic este definită de: 


Astfel: g = 
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Ecuația (11.8) este ga = 2 (Vos — Vp). 
WL 


Componenta statică a curentului de drenă este : 


WL 2 
Astfel: gm = 21p (Ves — Vp) -1 
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Pentru Avgp = Avgp etot, ecuaţiile (11.18) şi (11.24) devin: 


Alo = Alo eiut și Aip = Alp eot 
> Alo = — gm AVe 


Alp = — (9n + jo Co) AVEB- 
Raportul variațiilor totale Alp JAlg este: 


Als _ I+ jo 
Alo Im 


întrucit gz = gm/Bor curentul de bază va fi mult mai mic decit curentul de colector 


ori de cite ori: 


OCh < Jm» 


sau, tinind seama că Ca = TB9m, Ori de cite ori 


owai 
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dm se calculează pe baza definiției: 


[i 
11| 0,08 S. 
în = zzl"! 


Ta se obține utilizind ecuaţia (6.15 c) şi valoarea lui gm calculată anterior : 


Din ecuațiile (11.205) şi (11.20c) se obţine (pentru o capacitate neglijabilă a stratului de 


sarcină spaţială din emitor): 


Cnm A m AIP, Ale. — pp DIP = 160 pF 
Vae lo AVsr Io 


C se calculează din definiția : 
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(a) Utilizind modelul static al tranzistorului din fig. 7.9, a, circuitul poate fi modelat ca 


în figura P. 11.8.) 


Fig. P. 11,8 


Aplicina legea lui Kirchoff pentru tensiuni se obțin două ecua! 
— igRg + ioRL = V — veg; 
— igRg + isRe = vr 

Legea Jui Kirchoff pentru curenți conduce la : 


i= — (1 — ap) ig 
iar generatorul dependent implică : 
iç = — ap ig. 
Inlocuind (c) în (b) se obţi 
Sr 


-i= —— H. 
Rg + (1 — ap) Re 


(a) 
b) 


(O) 


(d) 


(e) 


Deci, joncţiunea emitorului va fi direct polarizată (—ig > 0) ori de cite ori vy va 


fi pozitiv. Introducind (d) şi (e) în (a) se obţine: 
Rg + apRi 


V — vog = Rg (—ig) + %pR; AETR 
cg = Rg (—ig) + «pR; ( ITEFA 


vr 


vor = V— DENS.. at o pp, 
Re + (1 — ap)Rg 


Astfel, joncţiunea colectorului va fi invers polarizată (çg > 0) ori de cite ori : 


Re + (1 — ap Re y, 


v< 
Re+ ap Rr 
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De observat că, intrucit 1 — ap 2 0, această relație reprezintă un divizor de tensiune : 


Ri i 
gen 
Re+ Ru 


În concluzie regiunea activă este definită de 


Re + (l — ar) Rg 


0< < LĂ 
Rg + ap Ry 
(0) Din relațiile (4) şi (e) rezaltă 
io=— arig ai ~ 


Rg + (1 — ap) Rg 
Pentru tensiuni și curenți de semnal mic, această relaţie devine : 


apti 


i= 
€ Ra (ap) Re 


Întrucit re 


joia BrR 
= =- i 
2 Ro + (Bp+ 1) Re 
(o) 
Astte) 
Rp Ra 
D Rg 
2. 104 
a) 10-10 _ 2000 
5-10 
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Dacă Bp scade cu 20%, atunci și Ap (Rg = 0) va scade, Deci, Ap (Rg = 0) —> 1 600. 


(e) Din expresia lui y se obține 


Re s —— 
Y(Br + 


Pentru y = 0,1 şi Bp = 100 vom avea 
9 Ra 


R, = = 0,1 = 500, 


E œD 000) = 
Pentru această valoare a lui y: 
Ap 2 — 180 
Ade ABr — 20 
Ar Br 
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Vom scrie trei perechi de ecuaţii, echivalente între ele : 


(0) 18 = (Cp + 95) Voe Te = 9m Voci 
mls - 

0) ly = (Co + 9)Von le = Am; 
SCp + gr 


8) e= — Iy — Ie = Cu + gr + Im) Vas 


—9mle 


le = — In Ve = 
SC + 9n + 9m 


Aceste perechi de ecuaţii sugerează următoarele trei modele de semnal mic. 
(1) în fig. P.11.9.1 se prezintă modelul obișnuit, hibrid, în m. 


o o= —n — — 
In + SC 


Fig. P. 11.9.1 


| 
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Ín fig. P.11.9.2 este prezentat modelul în T cu emitorul comun, fără a ţine seama de capa- 
cităţile joncţiunilor. Frecvența de întrerupere a generatortlui dependent este definită ca og, 
frecvenţa de tăiere a lui 8. Deci: 


Fig. P. 11.9.2 
Im o 
O a Re 
Sm + In + SCo 1s& 
Im 


în fig. P.11.9.3 este prezentată schema echivalentă în T cu baza comună (neglijind din 
nou capacitățile joncţiunilor). Frecvența de întrerupere a generatorului dependent este definită 
ca ou, frecvența de tăiere a lui œ. 


Adică: 
Cı 
AER E 
Im + Ir Im 
De notat că wa = Boop- 
a as) le 
A ~ ai le 


— 
+ 


ke > 


Fig. P. 11.9.3 
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i PROBLEME LA CAP, 11 619 
REZOLVAREA PROBLEMEI P. 11.10 | x 
| i A 
Pentru calculul punctului static de funcţionare, considerăm capacitatea ca un scurtcir- ->= i Pia 
cuit și utilizăm schema echivalentă din fig. 7.10 reprezentată din nou în fig. P.11.10.1. | TI h EA T z 
S 
f tf] % 


l ET 


Fig. P. 11.10.2 
i (c) Pentra domeniul de frecvențe specificat, circuitul devine cel din fig. P.11.10.3. 


v, 
! A = Rs + (Ra lira) = 23 KQ 
E Rs li 
Vo= — Um V) Ri = — Ia R —— a — Vi 
Rs + (Rg lira) 
e 2 ZIR Re lir) a2 
ig. P. 11.10.14 Rs + (Rs || ra) 
Pentru un emitor polarizat direct, căderea de tensiune pe joncțiune va fi de citeva zecimi 
de volt. Rezultă deci, fără a mai efectua calculele : 
Vse < Vo i 
şi deci că 
. r 
A TLR 
Ra Fig. P. 11.103 
Din schema echivalentă 
REZOLVAREA PROBLEMEI P. 11.11 
Ic = 6pIz= — fe Vo. — 5 ma. Pentru calculul punctului static de funcţionare, considerăm capacităţile ca circuite des- 
Ro chise și utilizăm schema echivalentă din problema 7.10. Rezultă circuitul din figura P.11.11.1, 


Vog se calculează utilizind această expresie pentru o și legea lui Kirchott pentru tensiuni 


+ Bre 
Ra 


Vog = — Vo — Io R, = — Ve 


[22:54 5 
v, Ër" _4 Smsy 
cE $ d 


(b) Circuitul este cel din fig. P.11.10. 


Fig. P. 11.11.1 
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Însumind tensiunile pe Rp, şi Rgp obţinem: 
Rp: ln + Rai (la — 18) = Vo. 
Deci, 
1, = Vot Rai Ia 
m et 
Ra + Rea 


şi ; 
7 
V=- Rm = — Zao + Ra, 15) | 
Rm + Res 
O a doua expresie pentru Vp se obține insumind tensiunile în circuitul emitorului. 


Va = — Is Rg + Vas = 
= Rg (Is + rly) + Vas = 
= (1 + B) Rola + Vaz. 


Egalind cele două expresii ale lui Vg şi rezolvind pentru Ip, se obţine : 


Ro: Vo — (Rp + Ra) Veg 


I=- - 
Re (Ra + Rao) (1 + Br) + Rm Rae 


(Observaţie : Pentru Rpy-+ œ şi Rg = 0, această expresie a lui Ig se reduce ła expresia, 


corespunzătoare. din problema P. 11.10). Întrucit Ip = — IplBp + 1, avem: 
Rea + Rp) Veg 

Rai Ras 
(Br +1) 


Reprezentind grafic această expresie în planul Zg — Vgp al caracteristicilor tranzisto: 
am putea afla valoarea lui Vpg, așa cum rezultă din fig. P.11.11.2, 


Vi 


I= —RmYo 


Re (Rp, + Ray + 


Caracteristica, 
Valoarea tranzistorului 
Stafică a curentului. 

de emitor 


fg 


O| Valoarea statică! 
"| a/ensiniaii boză- emita 


Fig. P. 11.11.2 


În condiții normale de funcționare, 


NE... E ve 


1 Vas! < 
Ra + Rae 


a şa incit analiza grafică nu e practic necesară. Deci: 


pas Ra Vo 
Re (Rs, + Rpa) (+ Br) + Ra, Rei 
BrRBVo 
Ic = Br In = — ; 

Re (Rm + Ro (1 + Br) + RR 
Vor = — Vo — IoRp; 

I JEDI L E ANN i A 
Re (Rp, + Raa) (+ Pr) 


Desigur, acest calcul ar fi fost mult mai simplu, dacă am fi presupus de la inceput (așa 


cum se sugerează în enunţul problemei) că : 
lsl<hşi | Vgg |< i Val 


(b) Circuitul se prezintă în fig. P.11.11.3. 


5 & 
7 
v 
t for Uaz 


Fig. P, 11.11.3 


(c) Vom începe cu rezolvarea punctului (2) deoarece rezultatele de la punctul (1) se obțin 


din acestea, punind condiția Rg = 0. 
2) 
Cu Cm şi Cp sint circuite deschise, 


Ce este un scurtcircuit. 
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Schema echivalentă a circuitului este cea din fig. P. 11.11.4 unde s-a 
Rp = Rp !! Rae. Curentul total prin Rg este 


Fig. P. 11.11.4 


Deci, 
+ RR (+ gm Ta)) In; 


Fa + Rg (1 + ara). 


Prin urmare, rezistența efectivă a porțiunii de circuit străbătută de 1» este : 


Ra + Rg (l+ gn'n). 


Circuitul echivalent de intrare este dat în fig. P. 11.11.5, Găsim prin urmare că: 


Yi 2 Re+ Bali Ra- 
u fs 
ha 
ú g 


Fig. P, 1111.5 


utilizind relațiile : 


hee 
si I=— Ra 
7 Rey 


înlocuind acestea în: 


Vo = — To Ri = — în RV = — Cm Ri fa Iro 
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obținem 


Prin urmare, 


Deci 


Punctul (1) se rezolvă ca şi purctul (2), înlocuind Rg = 0. 


in = 22 KQ 
Ve = — 20, 
Vi 


Evident, capacitatea de decuplare a emitorului s-a introdus pentru a mări ciștigul față 
de cazul în care Rg ar fi fost nedecuplat. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 11.12 


(a) Circuitul este cel din fig. P.11.12. 


Fig. P. 11.12 
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i 
(©) ÎI vom calcula intii pe Ri, deoarece astfel vom obține expresii utile pentru calculul 
Ii G. 


v a lmi 


Va = Fag Ina = Ins (na + fm Vi) = 
= Fna (1 + gmi Tm) Îmi 
Vi = Vi + Va = {ra + Taa (1 + Imi Pra) Ime 


Rezistența efectivă pe care o străbate curentul 72, este 


Rezistența de intrare R; este dată de rezistențele Rp și Rey montate în paralel : 
Ri = Ball Ry; 
Ri = Rail (rai + Tas (1 + gm Pra). 


Pentru a calcula pe G, este necesar să exprimăm pe V; în funcţie de Vi. Din rezultatele 
precedente obținem 
Va = Taa (1 + Imi Tm) m = 
Vi 
Tar + Tng (| + gmi Pai) 


= Fra (1 + Im Tm) 


aml tgm) Vr, 
Tar + Tna (1 + gmi Tm) 


Înlocuind aceasta în: 


Ima Ve (Roll Ri) 


Ie = — 

o £ 
obținem 

G= e = — Imama (RoILRO C + gm rea) 

m Ri {fma + Pra (| + dm 7a)) 


sau, utilizind gm, Fm = Bor Om Fna = Bon avem: 


è= Cat D Bo Roll Ri | 
Ra (fma + Faa (L + Bod} 
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REZOLVAREA PROBLEMEI P, 11,13 


(a) Circuitul este cel din fig, P. 11.13.1. 


Int 


Fig. P. 11.13.1 


(b) In mijlocul benzii C și C, sint scurtcircuite, iar Cz și Cy sint circuite deschise (fig. 
P.11.13.2. 


(0) V = ra Tp Și In gaV le 


Deci: 


Atunci: 


i E R Re 
Va= Rs -V= -2L vait BV -p[i ato v 
Ta fe 
Rezolvind în funcţie de V și inlocuind în 
Vo = — îm VRL, 


40 — e, 587 
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obţinem 
Vo = ———— |, 
Ri 
1+ S(0+ Bo) 
Ta 
sau 
Vo Im Ri s 
Va Re 
t 14 = (+ Bo) 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 11.14 


Circuitul echivalent la semnal mic al circuitului complet este ilustrat mai jos : 


e. 
F + 
Vo 
Fig. P. 11.14 
Deoarece v, = — nrg, curentul care intră în nodul a datorită impedanței Zn are expresia 


(noa — vi)lZa. Curentul care intră în nodul a şi trece prin condensatorul Cay este: 


(oi — v;)isCoa Dacă alegem Za ra adică dacă Za este compusă dintr-o capacitate de 
SC 


valoare Cyaln. curentul total datorat lui Za şi Cpg este : 


c, 
Vs (= + ca) a 
n 


Deci, în aceste condiții dispare reacția datorită lui Cpa, iar încărcarea aparentă de la 


1 
intrare datorită lui Cg și Za este de natura unei capacităţi de valoare Cga ( 1+ 3} Valoarea 
n 


dorită a lui Zp este: 


5 


PROBLEME LA CAP. 12 62 


PROBLEME LA CAP. 12 
REZOLVAREA PROBLEMEI P. 12,1 
Parametrul z; este definit ca : 


v, 
z=, u h= 


a) 


Pentru a exprima 
şi se explicitează V;/;: 


i în funcţie de parametrii y, se face Jọ cgal cu zero în ecuaţia (12.1) 


îi = vi Vit Ur 2 
0 = ys Vi + Yo Vo 6) 

i înlocuind pe V, din ecuaţia (2) în ecuaţia (3) se obține : 
n-ati n( - (4 


i Deci s-a obținut relaţia (12.35). 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 12.3 


În loc să alegem tensiunile (sau curenţii) drept variabile independente pentru descrierea 
sub formă de cuadripol a circuitului, așa cum s-a procedat în $ 12.1, vom alege o combinație 
liniară a acestora. Variabilele independente vor fi deci de forma : 


(0, + Zi), G) 


2 


(0, — Zoi) (3 


(9 
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unde Z, arc de obicei valoarea 500, pentru a se potrivi caracteristici impedanței aparatului de 
măsurat. Ecuațiile cu parametrii S sint: 


bn = Sua + Sua 6 
ba = Sana + Sog ay (6 


Exprimat în termenii măsurărilor asupra liniilor de transmisiune, a, şi a; sint proporțional 
cu unda de tensiune incidentă în cuadripol, în timp ce b, și bẹ sint proporţionali cu unda de ten- 
siune reflectată (v. figura P.12.3). 

Relaţiile (5) și (6) pot fi scrise în funcție de tensiuni și curenți, substituina variabilele a 
şib din relaţiile (1), (2), (3) şi (4) în relaţiile (5) şi (6): 


Pı — Zoir = Sa (01 + Zoi) + Sia (V3 + Zei) (9) 


De — Zois = Sy (e + Zei) + Sog (0a + Zoia). (8) 


Pentru a determina relația dintre parametrii S și y se observă, de exemplu, că y; este 
definit în condiția V, = 0. Deci, făcind V, = O în relația (7) şi (8), şi exprimind raportul 1,/V, 
se obţine: 


Zo (+ Sa) ( + Sa) — SS 


(9) 


Prin calcule similare se obține yss, Wa Și Yar- 


Fig. P. 12.3 


REZOLVAREA PROBLEMEI P, 12.4 


Parametrul y;, este admitanța de intrare a cuadripolului, măsurată cu ieşirea în scurt- 
circuit. Scurtcircuitind ieșirea circuitului echivalent din fig. 12.5, se obține direct : 


Vie = 9z In serie cu gr + s$ (Cr + Cu) a) 
z (9z Ca + s Cu) 
= Sela t sCa+ su), E] 


da Hen + S Ca +S Cu 
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Din ecuația (12.14) cop este frecvența la care 
In = 0 (Cr + Cu). (8) 


Deci pentru frecvențe mult mai mari decit og, 


In << o (Cr + Cu) ė 5 (4) 


şi relaţia (2) se simplifică la forma relației (12.22), 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 12.6 


Pentru a determina pi din fig. 12.18, se scurtcircuitează terminalele de ieșire (ca la pro- 
blema 12.4). Răspunsul este același ca al problemei 12.4 excepție făcină adăugarea lui s (Cs, + 
+ Coe). Des 


Ja (Ir ++ $ Cu + s Ca) F $ (Coe + Co). 


Vie = 
Ia + 9r +S Cr +S Cy 


4) 


Frecvența de tăiere o este definită ca: 


PE PE AR 


Cat Ca Cr+ Ca 


La frecvența mai mari decit co» gr Și ge + gy sint mult mai mici decit s (Cp + Cp), deci 
relația (1) se simplifică la : 4 


Vie = Ia + $ (Coe + Coe). 
Deci pentru frecvențe mai mari dectt cp, 
Re [Yil = ga: 


Calculul parametrilor h este similar, 


REZOLVAREA PROBLEMEI P, 12.10 


Din fig. 12.15 la 5 V, Ce == Cu = 24 pF. Aceasta este substanțial mai mică decit 
Valoarea de 3,16 pF determinată prin interpolarea datelor tabelate în text pentru 10 V. Ele 
diferă datorită următoarelor două motive: 

1. Chiar la 10 V cele două valori tabelate pentru Co, nu sint în concordanță. 
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Tabelul dă 2,5 pF, iar graficul 2,1 pF. Tranzistorul „tipic” din tabelă nu este în mod ne- 
cesar același cu cel folosit în grafic, și de fapt poate fi o medie a multor citiri. 

2. Puterea 1/3 pentru Cy se aplică joncţiunilor gradate liniar, iar dispozitivele difuzate 
nu au o asemenea gradaţie, așa cum am văzut în capitolul 5. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P, 12.14 


Se ştie din fig. 12.14 că fz măsurat pentru tranzistorul 2N1613 la Je = 20 mA și Vog = 30 V 
este aproximativ 4x20 = 80 MHz. Deci admitanța de intrare introductivă (unde by, este 
negativ) apare la frecvenţe apropiate și mai mari decit fy- 

Deoarece op > og > 63, cunoaștem din relația (12.22) că y;e pentru modul simplu în II, 
este apropiat de valoarea lui gz. Totuși această presupunere nu este valabilă datorită faptului 
că modelul nu este corect atit de aproape de œz, datorită limitărilor impuse în determinarea 
modelului (v. capitolul 11) şi deoarece capacitatea extrinsecă între terminale este importantă 
în acest domeniu de frecvență. 


PROBLEME LA CAP. 13. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 13.1 


To 
Ip 


= Ze 
RT 


Im 


Subiecte suplimentare Ja capitolul 13 


Circuitul de polarizare ilustrat în fig.13.1 este folo sitin mod frecvent în- circuite integrate, 
deoarece pentru circuitele integrate este ușor să se asigure parametrii imperecheaţi şi deoarece 
ele au aproximativ aceeași temperatură. Tranzistorul T, este conectat ca o diodă iar cele 2 
joncţiuni emitor-bază sint în paralel, deci: 


Vom = Vee 
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Dacă se presupune că al doilea tranzistor nu îl încarcă pe primul, adică Ip: < Z, atunci: 
1 = Ipg(e EBAT — 1). 


Ic = $p Izgs (e~ 7EBRT — 1) — Ios- 


Dacă se neglijează Ics, atunci Iç este egal cu I, independent de variațiile de temperatură, 
deoarece Bp este aproape independent de variațiile de temperatură. Alegind Ry = 2 Rua ne 
asigurăm că T, este polarizat astfel incit punctul static de funcționare se află la mijlocul dreptei 
de sarcină. 


Fig. P. 13.1 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 13.2 


Pentru aceste circuite de polarizare cu un singur etaj Ip creşte cu temperatura, iar Bp 
creşte cu temperatura (fig. 12.12); tabelul următor rezumă cerințele impuse de proiectare : 


> 
Ş 


| n hs 

! =. 
25°C 100 10 mA 0,6 V 
150°C 200 10,5 mA ā 0,35 V 


Substituind aceste valori in ecuația (13.21) se găseşte : 


_ %35 — 0,6 + (10,5 — 10,0) R. _ 


Ry 
10/100 — 10,5/200 


,25 + 10,5 Re 


Valoarea minimă a lui R, este 0,5 kQ pentru ca Rẹ să fie pozitivă. O valoare de 110 
pentru R, va duce la R, = 5,25 0, o valoare care nu va şunta apreciabil intrarea tranzistorului. 
În mod corect, pentru Iç = 10 mA, ra = 100/400 = 0,25 kQ, deci aproape 95% din curentul 
de semnal de Îa intrare va intra în bază și numai 5% se va pierde in Re 
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REZOLVAREA PROB LEMEI P. 13.3 


Pentru a obține un semnal virf la virf de 6 V pe rezistența Rp = 1 kQ, este necesar ca 


lo (min) = 3/1 = 3 mA. 


Pentru a preintimpina saturația, trebuie să ne asigurăm că, la. temperaturi inalte, ten- 
siunea Vog este minimum 0,5 V. 
Deci: 


Ve = Ve — 0,5 10,5 — 3 — 0,5 7 
Ri + Re 1+ FR 1+ Re 


To (max) = 


Valoarea maximă admisă pentru Re este: 
a FE 
R, (mas = -Z — 1 739 kQ, 


Încercind R, = 0,7 kQ se obţine: 


Ic (max) 


Pe 


Acum, din relația (13.21), folosind valorile tranzistorului din problema 13.2 se obține : 


0,35 — 0,6 + (4,1 — 3) 0,7 
3/100 — 4,1/200 


= 56 kQ. 


Pentru a determina valorile rezistențelor de polarizare din fig. 13.12, a se găsește, din 
relația (13.15), neglijind „4: : 


3 
Eg = — (56 + 101 x 0,7) + 0,6 = 4,5 V. 
3 = T00 ) 


Apoi, din relațiile (13.16) și (13.17): 
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REZOLVAREA PROBLEMEI P, 13.4 


Această problemă poate fi rezolvată fie pe calculator fie dind fiecărui student o valoare 
diferită pentru Re şi apoi se reprezintă grafic rezultatele pentru Intreaga grupă. Iată o soluție 
obţinută pe calculator (unităţile sint kiloohmi). 


50 
20 
—47,5 
—490 
380 
151 


esse 
are 


„110 
87,5 
70,8 

56 
43,7 
31,6 

20 


EREET E 


moppppppo 


Se observă că pentru această proiectare Ry tinde către infinit pentru R, egal cu aproxi- 
mativ 170 Q. 

De asemenea se observă că circuitul poate fi stabilizat pentru R, = 0. Între R,=0 
şi R, = 170 Q, curba lui R, în funcție de R, reprezintă o limită inferioară în sensul că orice 
valoare a lui R, mai mare decit cea'tabelată va determina valori ale curentului maxim Ig m: 
mici decit valoarea maximă obținută cu valoarea tabelată. De exemplu, pentru R, 
= 50 kQ va determina la ( = 150°C o valoare Ig = 7 mA, în timp ce valoarea R, 
permite o creștere a lui Jo la numai 6,8 mA. 

Pentru R, între 0,17 KQ şi 1,1 kQ, valorile tabelate reprezintă limite superioare în sensul 
că orice valoare a lui R, mai mică decit cea tabelată va fi acceptabilă ; pentru astfel de valori, 
J, va creşte la o valoare mai mică decit Ig (maz). 

Observăm că alegind R, = 0,2 KQ, R, = 380 kQ și din relația (13.15) rezultă o valoare a 
lui Ep mai mare decit tensiunea de alimentare Eç, deci o valoare negativă a lui Rẹ. Din discuția 
precedentă, rezultă că reducind Ry să zicem la valoarea 150 kQ, se Imbunătățeşte stabilitatea şi 
se obțin valori pozitive pentru R; și Ry. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 13.6 


La Io = —4 mA, 


4 
= — = 0,16 S 
n = 5 


Be _ 100 


Tnm PO m = 6250. 
Im 0,16 
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Datorită faptului că valoarea calculată a lui Rpera 10 kQ, fracțiunea din curentul 
de intrare pierdută în Ry este: 


0,625 


7 = 04059 sau 5,9%. 
10 + 0,625 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 13.9 


Pentru a asigura un mod de operare fără distorsiuni este necesar ca: 
1. Să existe o cădere de tensiune suficient de mare pe Rz, pentru a accepta o am- 


plitudine de 1,5 V. Deci: 


2. Să existe o cădere de tensiune suficient de mare pe tranzistor pentru a accepta am- 
plitudinea de 1,5 V. Se cere Vogimin) = 0,5 V, deci punctul static de funcționare va fi la: 


Vog(min) = 0,5 + Ve- 
Pentru bucla colector-emitor din fig. 13.19 : 
Vo = Vog + Io(Ri + Re) = 0,5 + Vo + Io(Ri + Re) 


Vo — 05 — Vo 


Iom) = ae 


Deoarece aceste două ecuaţii sint exact aceleași ca în discuţia despre emitorul comun 
iar relația (13.21) folosește numai mărimi de curent continuu, care sint exact aceleași pentru 
fig. 13.19 şi 13.21, a soluţia este în continuare identică cu aceea din $ 13.5.4. Un răspuns satistă- 


cător este Re = 0,15 KQ şi Ry = 3,2 kQ. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 13.10 


Este necesară o cădere de tensiune suficient de mare pe Re pentru a accepta amplitudinea 
semnalului de ieşire. Din 


Yp 


` 2 
Io (min) =— = — = 20 mA. 
Re 0,1 


De asemenea, este necesară o cădere de tensiune suficientă între colectorul și emitorul 
tranzistorului (Vcg) pentru a accepta amplitudinea impusă, fără a se produce saturația. 


PROBLEME LA CAP. 14 635 


Deci : - 


Io(max)= 


Se observă că aici nu este necesară o soluție iterativă. Aplicind relația (13.21) şi para- 
metrii tranzistorului din problema 13.9 obținem : 


= foarte mare 


Deci orice valoare a lui Ry va realiza stabilizarea dorită, Aşadar, vom alege rezistențele 
de polarizare ale circuitului de bază folosind relațiile (13.13), (13.16), şi (13,17), presupunina 
pentru R, o asemenea valoare incit Ep să fie mai mic decit Eç. 


Probleme suplimentare pentru capitolul 13 


Se pot imagina multe probleme suplimentare prin simpla modificare a specificațiilor referi- 
toare la problema polarizării dată în text. De exemplu, se pot obține rezultate interesante atunci 
cind problemele P 13.3 și P 13.4 sint, rezolvate pentru alte valori ale tensiunii de polariza: 
încercaţi Vo = 8 V (nu are soluție), 9 V 9,5 V, 10 V ṣi 11 V. 


PROBLEME LA CAP. 14 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 14.1 


Înălţimea Ep a saltului, în forma ĉe undă scăzătoare din figură, este acecași ca înălțimea 
saltului formei de undă pătratică originală (presupunind pentru simplificare că etajul are am- 
plificare unitară). 


Fig. P. 14.1 


Cunoaştem, de asemenea, că forma de undă scăzătoare nu trebuie să aibă componentă 
continuă. Deci virful formei de undă va fi 0,55 Ep, după cum putem vedea din geometria figurii. 
Ecuația palierelor este : 


e (D = 0,55 Epe 


636 ANEXA E. REZOLVAREA PROBLEMELOR 


TE 


Pentru o cădere mică, se pot folosi numai primii doi termeni ai dezvoltării în serie : 


e (0) œ 0,55 Ep ( - 2). 
Deci căderea este : 


01 Ep = 0,55 By, 
a 


Zi: 
2 


Deci » deoarece t= z. 


0,55 
-2 
0, 
Pentru circuitul acesta : 

7 = (Ry + Ri) Co, deci 


5,5 T 


gm sa 1 de 0 
20 +R 


Pentru exemplul numeric din $ 14.1.4., Ry = 500 kQ, R, = 50 kQ, f = 50 Hz;. folosind 
drept unități.: kiloohm, microfarad și milisecundă avem : 


[n SRI NR A Y 


2 x 550 x 0,050 


Această valoare este de aproximativ 20 de ori mai mare decit aceea calculată în text pentru 
forma de undă sinusoidală. Acest fapt se explică prin aceea că cele 10 procente cădere în unda 
pătratică sint mult mai restrictive decit cele 30 procente atenuare a undei sinusoidale. Căderea 
de 10% apare primordial din defazarea componentei fundamentale. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 14.2 


O analiză simplă în trei trepte a fig. 14.6 realizează funcţia de transter căutată, Notăm 
cu V, potenţialul nodului Ce, Ry și 7g. Atunci : 


Ve Roll (ra + rn) 
Vie Roll (fa + Tn) + Rs + 1IsCe 


v Ta 


Ve Tetra 


v, 
Ci = — 9mR 
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Așadar : v 
Vo = = 9m ah Ro || (ra + ra) a 
Vi Ro Ia + ra) + Ra + 1/5Co Ta + fa 


La frecvenţe medii termenul 1/sCg devine foarte mic; deci 


Aceasta poate 
prin Ry + re + ra 


date Tele+) 
AREA ETETA 
7 = Ea 
vi [ Roa Fra) ] 
Ra +R (a+r) 
Roata th 


Din analiza numitorului se constată că polul acestei expresii este dat de relația (11.9) . 


fi simplificată la relaţia (14.11) multiplicind numărătorul și numitorut 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 14.4 


Ampiificarea la frecvenţe joase este dată de relația (14.21) : 


Ao 
o (joasă frecv.) Rz 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 14.8 


Tensiunea între sursa TECJ și masă este, din fig. 14.10. 


De asemenea, 


Re + 1 [sCe 
Va = Vi 
Re + 118C, + 9m RelsCe 
c, 
Vo — fu Vui = Rn ERC 


S + (Om + Ga)lCe 
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La frecvenţa zero (s = 0): 


Vo Pr _ _ Imbi 
Re (Gm + Ge) 1+ 9mRe 
As =1+ m = 2A. 


Ao (joasă frecv.) Szero 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 14.10 


Din relația (14.26) și presupunind R, = 1 MO, 


Cos te = 040158 și 
(1000 + 10) 0,01 x 2% 


C, = — 1008 + 0,125) = 500 pF. 
0,01 x 27 


Pe de altă parte, putem face ca polul dat de C, să devină pol dominant, Atunci, 
Ce = 50uF 
Co = 0,16 pF 
Rezultă deci, folosind relaţiile (14.26), (14.27) şi (14.28) : 
sp = — 0,00628 s=! 


sg = — 0,0628 s-1 


se = — 0,0025 s-t, 


Evident, sg este polul dominant, controlind deci frecvența limită, așa cum am impus. 
“Varianta a doua este mai ieftină decit prima. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 14.14 


Folosind aproximaţia din enunţul problemei, 


pasini e Bea = w 
1 Ca + Cut Cur (Om + a + Gg) 
Ca + Ca + CuRr (Om + In + Gi) 

CaCa Rg 


. (2 


sa 
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Analizind relația (2) observăm că valoarea cea mai mică a lui s apare pentru Rz foarte 
mare; în cazul acesta: 


Im + 9n+G 
Ca 


sa 3) 


Reamintim că 


G) 


Deoarece relația (3) are numărătorul mai mare și numitorul mai mic decit cei ale relaţiei 
(4), rezultă că: 


Is i> oz. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 14.17 


Valorile lui R, și Rz din fig. 14.19 au fost schimbate Ia 500 și 127 Q, respectiv. 


Modificarea lui R, nu are efect asupra polarizării. Cu toate acestea, o modificare a lui Ry, 
cere o modificare a tensiunii de alimentare Vç, pentru a menţine același punct statie de funcţia 
nare. Concret, avem : 


Vo = Io (Rr + Rò + Vog = 15 (0,127 + 0,2) + 10,5 = 15,4 V. 


Folosind relaţiile (13.16) şi (13.17) se obţin noi valori pentru rezistenţele de polarizare : 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 14.18 


Amplificatorui a fost proiectat să aibă un pol dominant la : 


= 314 s-i 
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Deci aspectul formei de undă a răspunsului va fi o cădere i 
ao pa aroc forinat de undă á rip exponențială pe fiecare jumătate 


Jumătatea perioadei de 100 Hz este 5 ms. 
Deci, dacă amplitudinea formei de undă este ep volți, unda va scădea la: 


€g = epre—5/3.2 = 0,21 ep, adică se obține o cădere de 79%. 


Timpul de creştere poate fi determinat din relația (14.66). Această relație i 
tența unui singur pol, dar atit polii de joasă frecvență cit și cei de mal Ea siat atit do 
Indepârtați de polul de inaltă frvevențä dominanty = ce Co de MANA frecvenţă sint attt de 


Sp = — 0,00628 ns-1 
încit pot fi ignoraţi. Deci : 


2,2 


=—2— = 350 ns. 
0,00628 


Dar, din specificația i 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 14.20 


(a) v. fig. 14.1, © 


(0) v. fig. 14.2 
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Rezistența văzută de Go este: 


Ree = Rs + ra + rn = 1 + 0,05 + 0,5 = 1,55 KQ. 


Deci pentru o = 100 rad/s 


Ga t = 6,45 pF. 


0,1 x 1,55 


Frecvența limită superioară, folosind aproximarea cu un singur pol este : 
Cr = 59 + 5 (1 + 200x0,4) = 464 pF 
Rea = 7n |I (fa + Rs) = 0,5 11 (0,05 + 1) = 0,34 kQ 


E SNE Ei = 0,0064 -EA 
460 X 0,34 s 


o = 
Cr Rea 


sau 6,4 Mraă/s, ceea ce nu satisface specificația impusă. 
(d) Amplificarea de tensiune în bandă este : 


re D5 x 200x0,4= — 26. 


- Im Ri =— ra 
Tatra Rg 0,5 + 0,05 + 1 


v, 
V 


(e) Multe soluţii sint posibile, dar scăzind pe Rz scade Cy și deci creşte œh, dar, deasc- 


menea, se reduce amplificarea. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 14.23 


Cerința de a nu avea o cădere mai mare de 10% va fi mai severă în intervalul dintre im- 
pulsuri. Datorită existenței unei capacități de cuplaj între etaje, se pierde componenta de curent 
continuu a formei de undă de la intrare, deci intervalul apare asemenea unui impuls de 990 us. 
Pentru a menține o cădere de 10%, acest interval trebuie să fie mai mic decit 7/10, deci : 


7 = 10x990 % 10 ms. 


Deci polul dominant de joasă frecvență trebuie să fie: 


s= = = — 0,1 (moi, 
T 


4- c, 587 
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Pentru a obţine un timp de creştere de 0,5 us, impunem 


= 4,4 Mrad/s, sau un pol dominant de inaltă frecvenţă de : 


Sp = — 4,4 (us) 


Restul proiectării merge în paralel cu acela descris în § 14.3.3 și 14. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 14.24 


Neglijină căderea de tensiune provocată de Ip în R, 


Ve © 1,6—0,6 = 1 V. 


Vog = 5—0,2x10 = 3 V 


Vo = 3 — 0,6 = 2,4 V 


(Ie 1 
seta LU oas. 
25 25 
Pentru a determina ra: 
ELTEREN IER pa Ruta _ _—0,4X100x 
V; Ta + R, 50-+7a 


Așadar re = 200 Q. Folosind aproximarea cu un singur pol se poate determina Ca : 


1 
ou Ri 


Ci = Cr + Cp (1 + 9m R) = 


1 
27 x 15,9 x 10-? x [0,05 110,2] 


Cr= 


— 3 (1 + 400 x 0,1) = 127 pF. 


10 md Cur sehimbăm pe Rz la 300 Q. Datorită metodei de polarizare, Jo rămine fix la valoarea 


Veg = 5 — 10 x (0,3 + 0,1) — 0,6 = 0,4 V. 
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Noii parametri : 


} independente de Vep 


Cu = K (h — V 
Ca (2,4) = K (o — 2,4) 18 = 3 pF 
Cy (0,4) = K (Yo — 0,4) -ai 


c 


Deci lărgimea de bandă este: 


d = 0,0405 Gradis, 
0,4 [127 + 4,05 (1 + 400 x 0,3)] 


Oh 


sau 6,4 MHz. 


Probiema suplimentară P. 14.25 


cu tranzistor bipolar care 


Să se proiecteze un amplificator cu un etaj cu TECJ și un eti 
să întrunească următoarele specificații : 

Amplificarea de tensiune : cel puțin 40. 

Frecvența limită superioară : cel puţin 

Semnalul de ieşire: 1 V virf la virf. 

Impedanța sursei de semnal : 50 Q. 

Tensiuni de alimentare disponibile: + 10 V; —10 V. 

Domeniul de temperaturi : de la 25°C la 75°C. 

Verificaţi experimental rezultatele. 

Observaţie : Se pare că unul din amplificatoare nu întruneşte aceste specificaţii. Realizaţi 
această proiectare și verificare experimentală, sau dovediți că autorii greşesc. 


MHz. 


PROBLEME LA CAP. 15 


Următoarele probleme din capitolul 15 trebuie rezolvate cu ajutorul unui calculator 
numeric: 7, 10, 13, 20, 21, 22, 23. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 15.3 


Tensiunea pe rezistenţa rz este: 
(e — Ims Va) Tra 


Ta 1 


1-+ Imr Int Em 
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Dacă se aplică un curent de test acestui circuit, nu se fixează în mod direct sursa depen- 
dentă, așa cum fusese cazul cu sursa de tensiune de test din text. Pentru această problemă 
simplă yoluma de muncă este mic oricum, dar în circuile mai complicate, diferența va fi sem- 
nificativă. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P, 15.4 


Pentru un amplificator cu un singur etaj cu emitorul comun, 
Rio = Ta l} (Te + Ri) = 0,25 1] (0,02 + 0,2) = 0,117 KQ 
Rio = Ro + Ri + Rio Ri gm = 0,117 + 0,2 + 0,117 X 0,2 X 400 = 9,72 KQ 
Ti = 0,117 X 100 = 11,7 ns 
=m = 9,72 x 5 = 48,6 ns. 


Suma constantelor de timp este 60,3 ns ; comparați cu 14,3 ns în circuitul cascod proiectat. 

Este clar că diferența majoră se datorește lui po, 1,2 ns în cascod și 48,6 ns în proiectarea 
cu un singur etaj. Acest efect important este produs de trecerea unuisemnal de curent de va- 
loare semnificativă de la ieşire către intrare, prin Cp. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P, 15.14 


cp = 0,9167 + 0,0842 + 0,0084: = 0,92 kradjs. 


Din relația (15.17) : 


ou = 0,9167 + 0,084? + 0,0084° — 2 x 0,076 — 2 x 0,0115? = 0,0915 'krad/s. 


În acest exemplu ambele aproximații sint într-o bună concordanță cu calculele de pre- 
cizie mai mare. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 15.17 


Polii calculați pe calculator sint (în ns-1): 


sa = — 0,0806 
se = — 0,644 
s= — 4,05 


sg = — 16,45. 
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Folosind numai polul dominant, timpul de creştere peste : 


22 27,3 ns. 


0,0806 


Folosind toți patru poli se găsește, din ecuația (15.19, b) : 


i m 22 = 27,5 ns, 


0,0799 


REZOLVAREA PROBLEMELOR P. 15.18 şi P 15.19 
Pentru cei trei poli coincidenți, trecvența la 3 dB este dată de: 


op = 15| VA m 0,51 1S1 


opexact din relaţia | din relația din relaţia 
(15.17) | (15.9) (15.22) 
g ] 
A, 0,51 0,576 1,00 0,333 
Az 1,00 1,00 1,00 0,98 


Este clar că metodele aproximative sint mult mai aproape de adevăr cînd există un pol 
dominant, deși relația (15.17) este cu numai 10% în plus, chiar și pentru trei poli identici. 
Cum s-a prevăzut, relația (15.22) dă intotdeauna ua râspzas care este mii mic. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 15.21 


Ecuațiile potenţialclor nodurilor sint (unităţi siemens, microsecundă, microfarad) : 
O= (2+ s) V, — Va 


O= = V+ (2s) Va 


Soluția este, în (ps)=1: 


$, corespunde unui mod de Jucru simetric, în care potențialele V, şi Va cresc şi scad im- 
preună, deci două circuite RG în paralel ; sẹ este un mod antisimetric. 
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REZOLVAREA PROBLEMEI P. 15.23 


Se încearcă cascade de două etaje cu emitorul comun Rẹ = 30 Q. 


Vo ra, Ri 
(mea) = z TOT A 
Vi Rata — PIE TRE 


Xrm X gm, X Riy. 


Ta, + fa 


Încereaţi curentul de operare de 10 mA pentru fiecare etaj, H 

5 KO (pentru taj, astfel î 2 

fn — 028 KE (pentru. Be = 100), re = 0,025 a etaj, astfel incit gm =400 mS, 
eci; 


Vo 100 


—— x100 
Vi 50 +250 +25 ae SON: 


Ru 
u x Rg > 30 x 3,25 = 
Ra +27 a 5 


Rr, = 2000 Q, Rz = 125 Q îndeplinesc această condiție (impreună cu alte combinaţii, 


rezonabile). 


Constantele de timp de circuit deschis: 
Rio = Ta |l (ra + Rs) = 0,25 11 (0,05 + 0,025) = 0,057 kQ 


2,0110,275= 0,242 kQ 


Ra = Rio + Ri + Rio Ri 9m = 0;057 + 0,242 + 0,057 X 0,242 x 400 
Ra = n || (fe + Ra) = 250 11 (25 + 2 000) = 0,222 KQ 
Rio = Ra + Ris + Rio Ris 9m = 0,222 + 0,125 + 0,22 X 0,125 X 400 = 11,44 kQ 


Calculul Iui Cp + Ca 


102 


80 ns. 


i 
De-i- 


oh x2 
Pentru Cu = 2pF 


par = 2 (5,8 + 11,4) = 34,4 ns 


ET impar = 80—34,4 (0,057 + 0,222) 


647 


PROBLEME LA CAP. 


45,6 
= E = 164 pF 
0,28 
cop = A = 24 Gradis 
` 166 


pa x 105 = 400 MHz. 


Problema suplimentară P. 15.24 


În text, constantele de timp de circuit deschis al etajului cascod au fost comparate nu- 
meric. Totuşi, se poate face o comparație mai generală, sub forma expresiilor literale. 

Se presupun tranzistoare identice. 

Soluţie : Cu tranzistoare identice 
tranzistoareior vor fi aproximativ aceiaşi 


Deci : 


i cu curenții de colector aproape identici, parametrii 


= Ca [rm Il (ra + Rs) = Ca Rio 


pentru Cr > Ca 


Cy (ra + Ro). 


Se trage concluzia că pentru Cz > Cu; “30 va fi mult mai mic decit up: De asemenea, 
zs nu va conta niciodată, deoarece lărgimea de bandă va fi totdeauna mult mai mică decit 


wp. Deci pentru Cr > Cu, Tio Și Tso Vor fi întotdeauna dominante. 
Mărimile relative ale acestora două depind de Ry, și Rs- 


Problema suplimentară P. 15.25 


Să se repete problema 15.6 pentru Cm = 100 pF, Crs = 50 pF. 


Lei 


ANEXA E. REZOLVAREA PROBLEMELOR 


Răspuns: 1/s4 = 12,456 
Lise = 1,494 


1/5, = 0,139 


1/5 = 0,056 Total: 14,145 


11,70 


Total: 14,145 


PROBLEME LA CAP. 16 


Următoarele probleme din cap. 16 vor fi rezolvate cu ajutorul unui cal z 
2, o, iads proba j calculator numeric : 

„Predind despre etajele cu emitor comun în cascadă este util că se sublinieze că valoarea 
maximum posibilă a lärgimii de bandă, care să poate obține punind Rg = Ry 
şi egală cu: 


1 
op = — 


N (rail Ta) (Cr + Ca) 


„_„„Se poate face o incercare rapidă la terminarea proiectării pentru a vedea dacă această 
limitare elimină în realitate cascada considerată. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 16.1 


Deci zerourile sint rădăcinile lui As 


Scriind acest minor, se observă că nu există elemente dedesubtul diagonalei principale, 
deci determinantul A, este chiar produsul elementelor pe diagonala principală : 


Are = (Om, — S Cui) 9z, (ma — S Chaa) Ges (Om — 3 Ca) a) 


Deci zerourile sint la $ = gm/Cu. 


PROBLEME LA CAP. 16 6:19 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 16.3 


Pentru R, foarte mare, numitorul relaţiei 16.18 se reduce la unitate. Deci: + 


Adăugind Ru, se găsește din relaţie (16.20): 


2VoBa 
2Va, 


Deci sensibilitatea la schimbările lui Vp, a fost redusă prin cel puţin factorul 8% sau un 
milion. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 16.4 


Sint posibile multe variante de proiectare, dar rețeaua de decuplare Ca, Cs. Ra R trebuie 
să fie proiectată astfel încit să realizeze funcțiunea de decuplare la co. Cu alte cuvinte frecvenţa 
de tăiere joasă trebuie realizată de Ce şi C}. Pentru Vog, = 5,9 V, 


Vo, = 5,9 + 10 x 0,1 = 6,9 V. 
Tensiunea în partea de sus a lui Rz, trebuie să fie : 


Vo, = 0,6 + 5 x 0,2 = 1,6 V. 


0,88 KO. 


Deci, Ri = mes 


Tensiunea în partea superioară a lui Rz, trebuie să fie : 
Vo, = 0,6 + 1 x 0,5 = 1,1 V. 


Deci, Ry = aa = 0,5 KQ. 


Din text, Gis = 80 mS. 
Prin examinarea fig. 16.6, rezistența de scurtcircuit Ro văzută de Ce este : 


Ros = Rs + Fall Rall R,/2 = 0,050 + 2,511 20115 œ 1,6 kA. 
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Similar, dacă se neglijează rz: 
Ra = Roll (Rea + Tm) = 0,5111 = 0,33 KQ 


0,511 0,8811 (0,2 + 0,25) = 0,19 KQ. 


311 Rel! (Rra + Tma) 


Din capitolul 15, relația (15.50) : 


1 
a= 2r x 0,05 = Cu 

G RasCa 

is SU pe ape a al 


C, 16Ce 0,3302 0,19 C," 


Cea mai economică proiectare va avea constante de timp inegale. Presupunem că alocăm 
9,28 ms pentru C; : 


so 
C, = 0. = 290 pF. 
* 0,28 3 


Încearcă Te = 0,01 : 


O S 
1,6 x 0,01 
Încearcă T, = 0,1: 
C, = ——— = 300 uF 
0,33x0,01 
1 
Qa —— = 380 pF. 


0,19 + 0,014 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 16.12 


Polii pot fi găsiți căutină zerourile admitanței de-a lungul oricărui element al rețelei. 
La bornele lui C, se vede : 


A R EAR- 1 Te ka A 
a + Ga + sC, 
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Deoarece G, este mult mai mic decit G, aceasta se reduce la : 
Ya SC, + Gs + Gr 


Deoarece un pol se află pentru Y = 


“La bornele Iui C, se vede: 


Din nou, deoarece G, este atit de mic, sc ajunge la: 


Y = 5C, + G, + Ge 


G+ Ga 


Astfel, polul al doilea este s ~ — 
G 


Există un zero acolo unde calea de şunt Ra. Rs şi C, devine scurtcircuit: 


Z= R + ——2— = 0, deci s, 
145GR, e, 


Este clar că zeroul nu poate fi neglijat în calcularea lui œp deoarece este foarte apropiat 
de potul dominant. Deci ecuaţia ce leagă cop de Tjo nu este valabilă în acest exemplu. 

De fapt polul s, și zeroul s aproape se anulează, lăsind o funcţie cu un pol adică numai 
C, apare ca semnificativă, iar părerea intuitivă că C, nu influenţează funcția de transfer, se 
verifică. 


PROBLEMA P. 16.14 


Răspunsul este dat în tabelul 19.7, pag. 216. 


PROBLEMA P. 16.15 


Răspunsul este dat în tabelui 19.9, pag. 223. 
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REZOLVAREA PROBLEMEI P. 16.16 


Im = Bolrr = 50/250 


0,2 S. 


Dacă se neglijează Rz, și Rr, și dacă se aplică 
Pi și Ry și aplică un curent de test 7, în locul lui C, 


Varal 
Vi = e (faa + Pra) + Ii (aa + Tra) + Omna (Fes + Pra) Ty = (ra + Pn) (2 + Bo) Ie 


V 
Deci, Ry = —t == (25 + 250) (52) = 14,3 kQ. 


h 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 16.18 


Dacă asigurăm curenți de bază pentru Q, Qa Qs ṣi Q suficient 
căderea de tensiune neglijabilă : (5 ai a a a canta 


Va = Vai — 06 


Pentru R, = 2 R, și tensiune de alimentare Vo, egală cu de două ori Vp, : 


Vaya Va 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 16.19 
Rezistenţa văzută de R, și Cp este aproximativ : 
R = fe, + mat Re + Tes + Tm = 3,3 KO. 


Deci rezistența văzută de Cp este: 


3,31 10,5 = 0,395 KQ. 


PROBLEME LA CAP, 16 653 


Pentru frecvența 0,707 considerată la 100 Hz: 


1 


= —— w4 uF 


2r x0,1 x 0,395 


Problema suplimentară P. 16.21 


Proiectați și construiți un amplificator de bandă largă cu tranzistoare cu o amplificare 
în bandă de minimum 1 000 și o frecvență limită superioară de minimum 6 MHz. Este acceptată 
o stabilizare minimală a polarizărit. Sursa de tensiune de semnal este de 500 pV. 


Punctaţi principalele caracteristici ale proiectării ca în problema 16.20 și în plus, explicaţi 
rezultatele experimentale. 

Componentele disponibile sint : 

Impedanţa sursei : 100 Q 

Tranzistoare?) : 

Valoarea sursei de alimentare: = *) 

Se presupune ra = * ìa Ie = 2 mA. 

Indicaţii asupra experimentări 

1. Condensatoarele electrolitice se pot comporta inductiv la înaltă frecvenţă. Şuntați-le 
prin condensatoare stiroflex. 

2. Sursele de alimentare nu sint ideale. Pentru a evita oscilaţii nedorite este necesar să 
decuplaţi fiecare etaj. Aceasta va fi realizat ca în fig. P.16.21. 


F Către etajul 1 Către etapul 2 
Rezistenjo de sarcină Rezistenta de sarcină 


Fig. P. 16.21 


3. Folosiţi conexiuni scurte, Dacă este necesar tăiați și din picioarele elementelor. Efectele 
parazite pot fi neplăcute în special in amplificatoarele de mare amplificare. 

Soclurile tranzistoarelor pot forma bune capacități. 

4. Folosiţi dispozitive de răcire pentru tranzistoare, dacă ele disipă o putere mai mare 
decit cea admisibilă fără dispozitiv de răcire. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 16.21 


Tntr-o serie de 60 de studenți s-au proiectat 15 topologii de circuit distincte. 
Cu excepția a două dintre ele, toate celelalte au dat rezultate experimentale corecte. 
Cele mai multe au constatat dintr-o cascadă de două circuite cascod, fiecare lucrind la 2 sau 3 mA. 


*) Se completează în funcţie de componentele de care se dispune; se pot folosi, 
de exemplu, tranzistoare 2N3904. 
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PROBLEME LA CAP. 17 
REZOLVAREA PROBLEMEI P. 17.1 


Lucrind în unităţile miliohm, microfarad, milisecundă avem : 


1 
= = 19x2 
-= E z. 
R, a 
Q= = 50. 
Orla 


Avem trei necunoscute şi numai două ecuații astfel incit un parametru poate fi ales ar- 
bitrar. Să presupunem R, = 500 Q, pentru a obține o amplificare bună în bandă. Atunci: 


= 8,4x10-5 H. 


«= = —— = 0A pF. 
TA (19 x 23)2x 8,4 x 10-5 i 
REZOLVAREA PROBLEMEI P. 17.2 


Se înlocuiesc La Ga, C, în fig. 17.3, b printr-o sursă de tensiune de test și se calculează 
curentul rezultant. Dacă V este mic comparat cu Vp, (deoarece Cy apare ca o impedanță mare 
în comparație cu x etc.) atunci curentul prin Cy este : 


Ia 2 SCa Ve 


La frecvenţe sub œg putem neglija Cx în comparaţie cu ra, astfel incit curenţii de mai sus 
produc o tensiune V egală cu: 


ya le 
Ir + L(a + R) 


Deci curentul de ieşire J, ca răspuns la tensiunea de test este : 


Ia om = Vesa 1 + —— d 
ga + Ira + R) 


Deci s-a obţinut relația (17.15). 


| 
| 
| 
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REZOLVAREA PROBLEMEI P. 17.8 


La frecvenţa limită superioară cp : 


o = yami. 


Expresia este normaiizată la lărgimea unitară pentru fiecare etaj RC. Pentru alte lărgimi 
de bandă, 


or = ogo V 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 17.12 


Pentru a verifica aliniamentul, se folosește relația (17.47) : 


,: j 0,019 5i 
Ure re = 200 x j 0,0107 x27 x 2,5 [25 xX j0,0107 x 2r x 50, 
4 x 33,3 


1 Ufe Urel = 1,05 (mS). 


Pentru a avea un bun aliniament : 
GG, > 1,05 


care, pentru valorile date ale Iui G, şi G, este de aproape 30 de ori mai bun decit pentru un 


singur etaj calculat în § 17.2.4. 
Incercaţi G, = Gs = 3 m8. Fiecare circuit acordat trebuie să albă o lărgime de bandă de: 


Ao = 27 x 0,2 x 1,2 x V2 = 2,12 Mrad/s. 


Deci 
ca Sa 5X10% 1400 pF, 
Aa 2,21 
E = 046 pH. 
0,0672 X 1400 
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REZOLVAREA PROBLEMEI P. 17.13 


Din problema P.17.12, G, = G, = 3 mS vor realiza un bun aliniament. 
Pentru a realiza lărgimea de bandă cerută la 0,2 MHz cu un acord cu circuite decalat/ 


Jacordate : 


G = a — 0,0707 (27 x 0,2 x 10-3) = 0,885 x 10-9. 
aa 
3 
Așadar : C, = Cp = —— X 103 = 3400 pF 


0,885 
Oo = 0,067 + 0,35 x 1,25 x 10-3 = 0,0674 Mrad/s 
Oo = 0,067 — 0,35 x 1,25 x 102 = 0,666 Mrad/s. 


De aici L, și Ly 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 17.14 


Fără a calculajype Upeise ştie că pentru valori fixate ale lui G, şi G, proiectarea cu emitorul 
cuplat va produce un aliniament mai simplu de obţinut printr-un factor : 


K= 4g | 4 x 33,3 | y 
| on + sca | 2,5 + j0,05 x2r x 50 | O7 


Pentru acest tranzistor : 


cup = SEE — 0,68 Gradjs 
Ca + Ca 


şi co = 0,05 X 27 = 0,31 Grad/s. 
Deci sintem aproape de o, astfel că ecuaţia (17.46) și in consecinţă (17.47) și (17.50) 


pot fi afectate de erori. Păstrind toți termenii în relaţia (17.44) se găseşte : 


| In + 8Cr ). 


Vte Ure = 
s 4 ozon SCr 
Deci: 
` g= 4| I+ on + Cr 33,3 + 2,5 + J16,7 fuoa. 
| 9n + SCr | 2,5 +j 16,7 i 
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REZOLVAREA PROBLEMEI P. 17.15 > 


La 50 MHz, din figura 17,14, reiese, 


lfe rel = I( — 23 + j 9) (0,04 — j 0,01) | = 1,02 (ms). 


Pentru R, = R, = 50 Q 
GiG, = 20 x 20 = 400 mS. 


Deci amplificatorul va fi foarte stabil şi ușor de aliniat. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 17.17 


în punctul static: 
Im = 100 ms 


3 = d/a = 2 MS 


da = (1/50) x 102 = 20 mS 


Lr — 10 — 2 x 107 = 0,02 Grad/s 
Bo 50 


og = 


tg = 10° rad/s =.01 Grad; 


Jet On op = 0,22 Grad/s 
Im 


o = 

op Ca = 0992 10 mS = 5 ga 
or 

Wo Cu = 2 x 10-45 = 0,2 mS 


or > o> o > op- 


(a) Acum avem : 


_L. = 1000 pF. 


10% 200 


42 — c. 587 
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Deci cei 2 pF ai lui Cy sint neglijabili atit pentru acord cit şi pentru sarcină (| Yoe] € Gr). 
De asemenea : 
L Cio = %7? = 10-15 


L=10™ H = 100 nH. 


(b) Deoarece valoarea lui c» este determinată pină la un factor egal cu 2, ar trebui să 
folosim valoarea yfe Yre dată de problema P.17.14. Totuși valoarea dată de relația (17.47) 
„duce la o proiectare mult mai restrictivă astfel că vom folosi ultima valoare : 


L Uarel = 100 x 0,1 x 2 |242 
x20 | 


i 


= 2,25 (msk 


(Un calcul mai exact duce la 2.23). 
Dacă Gs = 0, atunci apare numai o încărcare rezistivă din partea admitanţei de intrare a 
«circuitului. Aceasta este : 


1 (9 (0n + SC 1 [2002+j10 
sus [ete s) CELUI aja: 
2 az + gat sCa 2 [20+2+j10 
Deci g; = 2 mS. 


Cu G, = 10 mS, g; G, = 10, astfel incit g; G, este de 5 ori mai mare decit | Ye Yal- 
Este recomandabilă adăugarea unei valori pentru Gg (Ge exemplu Gs = 2 mS). 


PROBLEME LA CAP. 18 
REZOLVAREA PROBLEMEI P. 18.1 


Dacă a are o valoare iniţială ay, 


a 


TFaf 


mod similar, valoarea finală a amplificării în buclă închisă, pentru a = a, este: 
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Variația relativă a lui A este: 


A Ta 1 
Te Tatie Ga + Gy + Lila + T=) 


AA Omn 100 18 


L (G Ghe tari  20,2x27+1 


LA [rn ) a Ta X Ris 
mV Rir + fata) Ria tTa tTa, 


_(_10 x05 100 x 0,2 1 aeta 
0,5 x 0,55 0,2 + 0,275 ] | 02 +10 


Deci : 


— 1,8 X 196 = — 354 kQ. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 18.4 


Calculul transmisiei pe buclă din fig. 18.16 este identic cu calculul lui V¢/7, din fig, 18.14, c, 
după cum s-a făcut în problema P.18.3, cu excepția calculului etajului de ieşire. Din acea pro- 


blemă : 
h Ta Rra tn Rin Gy 
l m Sma Ins o - 
Imi Va Ra + fata Rir + Tata, G + GL 
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PROBLEME LA CAP. 18 661 


Comparația acestui rezultat cu rezultatul corespunzător din problema P.18.3 arată că 
se va găsi: 


l 
= — aG 
In 


Deoarece f = — Gy, acest rezultat este identic cu cel obținut în text. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 18.5 


Deoarece V, = Vy 


Vei 


o 
+ Via + Viy i 


Deci prin superpoziție : 
Ii = Vi (Yot + Voa + GL) + Yta Vi- 2) 


Înlocuind V; din ecuația (1) in ecuația (2) se obține relația (18.45). 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 18.10 


Circuitul echivalent sub formă de cuadripol pentru R, din fig. 18.21 este : 
Zi = Re; Zor = Re 
Zu = R; Zy = Re 


Presupunem Zy < Zya şi inlocuim R, în fig. 18.21, b prin fig. P.18.10. 


Fig. P. 18.10. 


Pentru a determina încărcarea produsă circuitului a la intrare, se desface bucla de ieşire 
zeducind pe Ie la zero, deci generatorul Z,, devine zero. Așadar circuitul a este reprezentat de 
fig. 18.22, a. Circuitul f este reprezentat numai prin efectul transmisiei inverse, deci circuitul 
de mai sus se reduce la sursa de tensiune controlată, ceca ce este în concordanță cu fig. 18.22,c. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 18.12 


tae PES ATEO sate 
A Gs + Gs + 9n + IUR + Re) 
Ü a ImrnRra dm 
A RR 
R; Int +1) 
a + RIR (Bo 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 18.14 


Vi = Ty Ua + hug + Ri) + Vo (hra + hrg) c 
0 = I (ha + tyr) + Vo (hoa + hop + Gr) o 
— (h; h 
lia + hp ò 


O Uia + tig + Ra) (hos + hof + Gr) — (hra + hry) iya $ yp) | 


meena 
Hin Hies 


Fig. P. 18.14. 


Se vor neglija : 
(1) Transmisia directă prin calea reacției (hya > hys). 
(2) Transmisia inversă prin amplificator (hyf » Ara). 


Se împarte prin Hin și Hgep 


Aşadar, a =——— e 
Chia + hiy + Re) (hoa + hop + Gr) 


T= hy: 
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REZOLVAREA PROBLEMEI P. 18.15 


i 

ka fe Bu 
ama, via, OE i 
$ ? 
% Fe A 


Din capitolul 12 : 


l 
= Rl R. 
h= wno 
To 
=R +R 
h= $ uk=0 
= R, || (Re + Rp). 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 18.16 


Folosind eşantionarea în nod se va scurtcircuita ieşirea pentru a determina încărcarea 
de 1a intrare. 

Deci R, apare în paralel cu Rọ la intrare, de la emitorul lui T, către masă, Folosind com- 
pararea pe buclă, se va desface bucla de intrare cu scopul de a determina încărcarea produsă 
la ieșire, deci se va găsi R, in serie cu Ry şi totul în paralel 'cu ieșirea. Aceste rezultate sint 
în concordanță cu fig. 18.26, a. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 18.17 


În fig. 18.24: 


Ve 

EER EE TRE- 
Vs 1+af 
1+af=10. 


PROBLEME LA CAP. 18 663 
E 
i a=100 =. ~ 
Deci, A 
9 
1000 


Amplificarea de tensiune a circuitului a este 


Ve o a x (Real na) ma (Brel Riil + RI D 


Re Ry 


Se constată că dacă valorile rezistențelor R, și Ry sint mici, amplificarea va fi mai mare 
Dar în aceste condiţii, efectele de încărcare de la ieșire produse de Re + Ry vor fi mai severe, 
ceea ce va reduce amplificarea. Valori mari ale lui R, și Ry vor produce un efect opus, adică 
o pierdere a amplificării primului etaj și o amplificare mai mare pentru al doilea. 

Pentru a determina valorile optime ale lui R, şi Ry, se poate reprezenta grafic a ca o 
funcţie de valoarea impedanţei, sau să se înlocuiască expresia lui a pentru a obţine o expresie 
pătratică în Re, apoi să se deriveze în raport cu R, şi să se egaleze cu zero pentru a determina 
maximul expresiei. O soluţie posibilă de proiectare este să se foiosească etaje iidentice cu 
Te= 10 mA, $p =100, 9n=400 mS, rz=250 Q. De asemenea, Rs = 100 Q și Rp = 250 Q. 


Fără a avea un divizor de tensiune, amplificarea ar fi 8} = Ži sau 104. Deci divizorul 


poate avea o atenuare de 1/3. 
Pentru rp = 250 Q, rezultă | 
Re + (Ri i} RD Go + 1) = 509 Q. 
E T 
100 


za Ra 
Re+ Rp 


De asemenea: f = 


Deci Py = 4/9 x 10% = 450 Q 


9 x 102 x 450 
m AT An 
ia 1—9 x 10-20 


De aici, presupunină că Ry, = Rre = 1 kQ 


Vi = x 400 x cu aoo = 1 400. 


Vs 3 1,25  1+4+2,2 


Obţinem o amplificare puțin mai mare decit cea necesară. 
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REZOLVAREA PROBLEMEI P. 18.20 


Reacţia de polarizare este de la emitorul lui 7, la baza lui T}. Ea poate fi identificată 
prin capacitatea de valoare mare (100 pF) care distruge orice reacție, în afara celei de joasă 
frecvenţă. Aceasta este o eşantionare pe buclă, dacă se consideră stabilizarea lui Va, la va- 
riaţiile de temperatură (v. problema 18.21). Deoarece nu există o specificaţie asupra ieșirii”: 
circuitului de polarizare, vom putea obţine o identificare optimă a eșantionării ieșirii, observind 
că rețeaua de reacţie cșantionează curentul Isp, deci este o eșantionare pe buclă. 


Reacţia este deci de tip eșantionare pe buclă și comparare pe buclă. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 18,21 


Considerind Va,(7) drept sursă de intrare, avem comparare pe buclă, deoarece intrarea 
ampliticatorului, sursa și reţeaua de reacţie sint conectate în buclă. Curentul de intrare al am- 
pliticatorului este controlat de diferența între Va, și Vozs: La ieşire avem de-a face cu o cșan- 
tionare în nod. Deci circuitul a are in paralel cu intrarea pe FR, în paralel cu Ry, iar la ie- 
sire R, în serie cu Ry. Deci: 


Ves n 
a= SE = [Bri Bra Bra] [Rol] (R + Ro 
B(T) R|R, e 
= Re . 
a + Ra 
Formind A = 7 din relațiile de mai sus, se găseşte o concordanță cu rezultatele 
1+ aj 


din cap. 16 asupra variațiilor lui Vau(7), dacă vom presupune Rrg << Ry. 


1) Analiză 


Orice circuit cu reacţie pe care îl găsiţi în literatură poate fi folosit drept bază pentru 
o problemă de analiză de tipul problemei P.18.19, 
Dacă aveţi sau presupuneţi valori numerice, pot fi concepute probleme de tipul P.18.18. 


2) Problemă de proiectare P. 18.26 


Să se proiecteze un amplificator cu reacţie (numai partea de frecvenţă medie) pentru a 
obţine o valoare a amplificării de curent egală cu 100. Se impune o desensibilizare egală cu 
50. Se va lua rezistența sursei de 1 kQ, iar amplificatorul trebuie să lucreze pe o rezistență a 
cărei valoare nominală este de 500 Q, car care poate prezenta variaţii. 
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REZOLVAREA PROBLEMEI P, 18.26 d 


Se foloseşte o comparare în nod și o ceșantionare pe buclă ca în fig. 18.10, d sau 18.23 
pentru a obține o amplificare de curent stabilizată : 


4 = LI = — 100 
1 + af = 50. 
Aşadar, 


a = A (1 + af) = — 5 x 10? 


fx | = — 0,01. 


A 


Circuitul a tipic este prezentat in fig. 18.23, c. 
Deoarece 


a= IIs, 


trebuie ca 83 să fie mai mare decit 5 x 102 pentru a face față divizoarelor de curent din circuit 
Deci alegem un tranzistor cu Bẹ = 150. Acum vom putea permite un factor egal cu doi, drept 
pierdere de amplificare de curent în nodul de la intrare și un alt factor egal cu doi la intrarca 
lui T,. Deoarece: 


— 0,01 se incearcă Re = 100 ṣi R; = 1 kQ. 


Atunci: 
Gu anda pi te aid N 3 
RR, 
Im = Po ra = 300 mS. 
Aşadar : 


Io, = 7,5 mA. 


Dacă încercăm Ios = 7,5 mA, atunci pentru a avea un factor de divizare de ce) mult 
doi la intrarea lui T, este necesar ca : 


Ria = frg + (Bo + 1) (RIR) ~ 


a 500 + 150 x 10 = 2000 Q. 
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Luind o rezervă datorită diverselor aproximări, alegem : 


Rua = Ry = 2500 Q 


Io —— Zm Ra Ba — RE 
Is Gta +1(Ry + R) Ria + Ta + (Bo + 1) Rgl Re Ria + R, 


=-05 x 25 x150 x —25— 
4,5 2,5 x 0,5 


ceea ce indeplineşte specificațiile impuse. 

Următoarele probleme din cap. 19 pot fi rezolvate fără ajutorul unui calculator : 1, 3, 
4,6, 7, 9, 11, 13, 15, 17, 20, 21. Răspunsuri parțiale pentru alte probleme sint conținute in 
tabelele din capitol. 

O demonstrație mai convingătoare a regulii 5, pag. 188 se bazează pe faptul că în dreptul 
punctului jaf = 180° polii mult îndepărtați sint atit de mult deplasaţi faţă de locul polilor 


interiori încit nu pot modifica în mod semnificativ af în această regiune. 


PROBLEME LA CAP. 19 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 19.1 


Lucrind numai cu cei trei poli interiori 


Sa = — 0,0251 ns-1 
Sp = — 0,0943 ns-1 
Se = — 0,409 ns-1 obținem pentru polii p de pe axa j: 


Ep) sa dsr pis 
Identiticind coeficienţii cu relaţia (19.20), 
9,67 x 10-€ (1 — 354 fo) = 0,528 x 0,0516. 


Desensibilizarea = 


— 354 fo = 28,2 


a, fs = 272 
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REZOLVAREA PROBLEMEI P. 19.3 


Limita de stabilitate 
calculind polii de pe axa 


esle axa j, aşa incit se calculează limita inferioară a lui Gy, 


Oa K x K 
EEH) s ds? + G?s — 88? 


Problema poate fi acum rezolvată, identificind coeficienții cu relația (19.3), ca în problema 
P. 19.4, presupunind cazul ce! mai defavorabil al lui af, foarte mare. O metodă mai directă este 
de a observa că locul rădăcinilor din fig. 19.14 ilustrează că polul reai, care se deplasează spre 
stinga, forțează polii complecși să se deplaseze spre dreapta, pentru a păstra invarianța dis- 
tanței față de axa j. Deci, plasind zeroul la valoarea: — (Sa + S + se), Va face ca se să se 
deplaseze astfel incit sa şi s, să nu intre în semiplanul drept. 

Deci poziţia zerouiui este : 


s 


— (0,0251 + 0,6943 + 0,409) = — 0,528 (ns)-1. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 19.7 


ENA 10 =: 105 
GEDE) s+ 6+ 12s +8 
10 
apa a 
g 
Deci, 
10% 


Ai = peaa = : 
55 + 6s? + 125+ 8(1+a,f). 


Din tabelul 19.3: 


pda = 6 X 12 = 8 (1 + aofo) 


ah = 8 


6,4 x 10-4. 
Păstrind a, = 105/8 ca mai sus, 


10 102 


s) = = 
gi (s + 2) (s + 2) (s + 1/50) 39 + 4,02 $è + 4,08 $ + 0,08 
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Deci: 


10 e e ana 
S? + 4,02 st + 4,08 8 + 0,08 (1 + aof) ` 


A(s) = 


Acum : 
4,08 X 4,02 = 0,08 (1 + afo) 


1 af, = A = 205 


204 


f 1,6 x 10-2, 


Interpretind în funcție de locul rădăcinilor, înseamnă că deplasind un pol al lui a(s) mult 
înspre origine, atunci cind se aplică reacția, cei doi poli mai mici ai lui A(s) trebuie să se 
deplaseze pe o distanță considerabilă pe axa reală, pină să formeze o pereche complexă. 

Deci af, poate fi mult mai mare pentru aceeași localizare a polilor lui A(s). 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 19.10 


Polii lui a(s) în fig. 19.10 pot fi substanțial modificaţi prin adăugarea unui condensator 
de 50 pF de la baza la colectorul lui T}, Tẹ sau Ta. Cei trei poli inferiori sint în fiecare caz 
s, în unități (ns~3) : 


] T 

| a | GJ s 

j] 
fără C, — 0,025 | — 0,094 — 0,409 
50 pF la T, | — 0,014 | — 0,054 — 0,399 
50 pF la T, | — 0,0029 |  — 0,192 | — 0,402 
50 pF la T, | — 0,0039 |  — 0,058 — 0,419 


(Se observă că atunci cind se adaugă C, la T}, se obțin 7 poli in loc de 6, deoarece în această 
poziție C, nu produce o buclă capacitivă.) 

Cea mai mare îndepărtare între s, şi sẹ se obține atunci cind C, se adaugă la Tp, deci ne 
aşteptăm să obţinem o desensibilizare mai mare decît in cazul plasării lui C, la 7, saù la Ty. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P, 19.11 


Datorită plajei de variație a semnalului de ieșire, ar fi necesar un curent mare pentru a 
conduce orice condensator de compensare legat la nodul de ieșire. Din această cauză, semnalul 
de ieşire sinusoidal maxim ar fi mult mai mic la frecvențe inalte decit Ja frecvențe medii. 
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REZOLVAREA PROBLEMEI P. 19.12 £ 


Pentru R, = 5000 Q, și variind pe C, din fig. 19.10 se obțin valorile celor trei poli in- 
eriori în (ns)=} și pF. 


Interpolind C, = 50 pF şi C, = 200 pF, se găseşte că pentru C, = 150 pF se va obține 
o pereche complexă cu Q = 1. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 19.13 


Din cap. 15, presupunind poli reali, 


Deci fără C, se găsește de la pag. 190 frecvența limită pentru circuitul a: 


1 1 1 


con? "002512 0,0943? 
cop 22 0,024 Grad/s. 


Incluzind pe C, de Ja pag. 208 


cp 22 0,003 Grad/s. 


Deci banda circuitului se reduce substanțial prin introducerea condensatorului de com- 
pensare. 

Ca rezultat, densensibilizarea amplificatorului va lucra efectiv, pe o plajă de frecvență 
mult mai restrinsă, după compensare. 
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REZOLVAREA PROBLEMEI P. 19.20 


Zerourile circuitului de reacție sint la : 


= — 0,212 (ms)-t 


= — 12,35 (ms). 


RC 


Rezolvind numitorul lui f(s), se găsesc polii lui f(s) : 
se = — 2,78 (ms) 
sa = — 2578 (ms)-1. 


Deci locul rădăcinilor este: 


Locul ui sy 


Fig. P. 19.20 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 19.21 


Amplificatorul complet cu reacție : 


a PI 
AL" Ea 


S 
g 


i 


O: 
Į 


Fig. P. 19.21.1 


PROBLEME LA CAP. 2 


cu celelalte condensatoare din circuitul a, neglijăm efectul de încărcare 
blema de faţă, C este singurul condensator, deci nu poate fi ignorat. 


Aceasta este o reacție de tip nod-nod, deci circuitul a este : 


as 


Ț 

a; 

hke 4 BET 
(BEI 


4 


Fig. P. 19.21.2 


fs) =- sC 


Conform acestui caicul, a(s) are doi poli, iar f(s) are un zero de valoare zero, şi nici un 


pol finit. Deci vom prevedea că A(s) are doi poli. 


Totuşi, inspectarea circuituiui A original arată existența a numai unui singur element. 


de stocare a energiei, deci A(s) are numai un pol. 


Probiema in legătură cu calculele asupra circuitului a este că transmisia directă prin C 


tinde la infinit : 


In = — sc. 


Deci pyy va fi totdeauna mic în comparație cu Ya, așa cum cere relația (18.25). 


Același efect este prezent și în fig. 19.13, dar deoarece acolo C; era mic în comparație 


PROBLEME LA CAP. 20 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 20.3 


Din fig. 20.6 la ja = — 180 = | 


produs de C;. În pro- 


Deci pentru a obţine o rezervă de amplificare egală cu 4, este necesar ca la această frec- 


vență critică 
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REZOLVAREA PROBLEMEI P, 20.4 


Rezerva de amplificare ~1. 


Rezerva de fază 2 0°. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 20.10 


Aplicind o sursă de curent Intre baza și colectorul lui T, din fig. 20.5, b, se poate cal- 
cula tensiunea rezultantă Vp. Se mută mai intti rezistența de emitor Re deasupra nodului emi- 
torului înmulțind prin (fe + 1) 2 50. 

Acum se găsește că rezistența între bază și masă este, neglijind pe Ryu Ara $i Rya: 


Ro = Rs || (Te + Tr + Bo Ru) = 1000 || 300. 
Curentul prin ra este : 


1000 l 


Rezistenţa de sarcină a lui T, este Te + Trs = 275 Q. 
; Ye 1 
Deci T = Ry = 1000 |! 300 + 275 + Ig X 50 X 275 = 230 + 275 + 10600 = 11105 Q. 
i - 
Un calcul similar pentru Ry, de la baza la colectorul lui 73 duce la : 
Rap = 275 + 275 + 50 x 275 = 14 350 Q. 


Pentru T, avem din nou pe R, în circuit, dar de data aceasta apare în serie cu Ry. 


Deci Rp = 275 + 50,5 + 50 x 50,5 = 2800,5 Q. 


Deoarece R este rezistenţa cea mai mare, se adaugă C, acestui etaj. Aceasta trebuie 
să producă polul dominant pentru o anumită capacitate dată. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 20.12 


Răspunsuri : 
Pentru af (jo), op = 1 Mradjs. 
Pentru A(jo), on 2: 58 Mrad/s. 
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REZOLVAREA PROBLEMEI P. 20.14 » 


La Jaf = 180°, la| = 125 KQ. 
Pentru a realiza o rezervă de amplificare egală cu 5, valoarea lui jaf| in acest punct 


trebuie să fie 5 


Deci : 


1 
n25 f == 
$ 5 


f = — 0,0016 ms. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 20.15 


Pentru a stabiliza, ereșteţi valorile a două dintre capacitățile de cuplaj. Va trebui să Je 
mărim printr-un ordin de mărime, astfeì că în acest caz capacitatea nemodificată va introduce 
o deplasare a fazei de 90° şi o amplificare care scade liniar cu o. La frecvența critică este ne- 
cesar ca jafi = 1, laf = — 120. 

Deci cele două capacităţi mari vor da 120°—90° = 30°, deci 15° pe capacitate. 

La o deplasare a fazei de 15° nu va apărea o scădere apreciabilă a amplificării. Deci 
factorul egal cu 100 de descreştere a lui jafi, pentru a obține |afi = 1 trebuie să se obțină 
de Ja o singură capacitate. 

Aşadar, frecvenţa critică va fi la œ = 0,01. 

La această frecvență, 


AL = Rig15 = 0,27 R. 
ac 


Exemplul a fost dat pentru R = 1 KQ, deci, 


1 
——— = 380 pF. 
0,01 x 0,27 pr 


CG, =1pF, 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 20.17 


Dacă se schimbă condensatoarele C, și C, prin aceeași cantitate, în scopul stabilizării am- 
plificatorului, atunci relația (20.9) devine : 


as? 


e Teze 


43 =e. 387 
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Deci A(s) devine : REZOLVAREA PROBLEMEI P. 20.20 - 


as 
SEO E afa) + (Rsa + 1) F sal — 29) E S | w 


1 + af = 100 
a, = 1000 


A(s)= 


i Desensihilizarea cerută 


Pentru Q = 1, polii complecși sint aşezaţi pe raze inclinate cu 60°. Adică : 0,099 ~ 0,1. 


ia iia 1002 
E- DE a lasa Vă) s Qa F 0) s (Oba la) i 
o 


A(s) = 


Valoarea luì sa poate fi acum determinată prin identificarea coeficienţilor relațiilor (1) 
şi (2), dar calculul poate fi laborios, aşa cum s-a specificat în cap. 19 (v. pag. 210). 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 20.19 


Din grafic |a = 180° la œ = 2 şi la această frecvență ja] = 36. | 
(a) Pentru stabilitate Jaf] trebuie să fie mai mic decit unu la 2 MHz, astfel incit, la | 


această frecvență : 


lafi =1=36f 
tf = A = 0,028. 
36 


0.028 
4 


| 
| 
| 
(b) Încercaţi o rezervă de fază egală cu 4 scăzind jafi de 4 ori. Deci: | 
| 


Li) 


= 0,007. 


încercaţi o rezervă de fază de 45°. Unghiul de fază al lui af este — 135° (45 rezervă 
de fază) la frecvența de 0,7 MHz. 

“Trebuie să avem |af| = 1 la această frecvenţă. Dar ja] = 220 Ja frecvenţa de 0,7 MHZ. | 

Deci : li 


2201f! = 


: Necompensot Et îi URR ii 


= 0,0045, N T ? 


2 
Aceste două calcule nu trebuie să se verifice pentru că pleacă de Ja două criterii dis- 
tincte. Rezerva de fază dă în acest caz o proiectare ceva mai restrictivă, adică avind o reacție i Frezrență Miz 


mai mică. Fig. P. 20.20.1 
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Din rezultatele problemei 20.19 din reprezentarea grafică a lui af (jw), acesta nu este sta- 
bil. Compensaţi prin adăugarea unui zero reţelei de reacţie. Dacă sc alege fs = 3 MHz (s, 
= — 2 x 3) atunci, așa cum se vede de pe grafic, se obţine o rezervă de amplificare de 2,5 


~ e + mon 


EEEE AEM 


Fig. P, 20.20.2 


şi o rezervă de fază de 18°, Dacă se alege fp = 2 MHz se obține o rezervă de amplificare de 
2 şi o rezervă de fază de 20°. Ambele vor produce un virf considerabil în răspunsul în frecvență, 
dar sint stabile, 


PROBLEME LA CAP. 21 


REZOLVAREA PROBLEMEI P, 21.2 


a) Ins este curentul de saturație al joncţiunii emitorului măsurat cu colectorul scurtcir- 
cuitat la bază. 


PROBLEME LA CAP. 21 


b) Joo este curentul de saturație al joncţiunii coleotorului cu terminalul emitorului în cir- 
cuit deschis. 


A ca | 
isl O hiz 
X = P 
g AE 


Fig. P. 21.2.1. Fig. P. 21.2.2. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 21.6 


Un model pentru tranzistorul npn în care generatorul dependent este controlat de către 
Ip este prezentat mai jos. 


Is 
Penre aa! arle- 
E i O~: 
Sales 


Fig. P. 21.8.1. 


Un możel pentru un tranzistor npn în care generatorul dependent este controlat de către 
Is este prezentat mai jos. 


p AlB 
Ee —oç 
` Li | ) | teles 


E 
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REZOLVAREA PROBLEMEI P. 21.7 
a) Cu Vep = 0, relaţiile (21.4) duc la: 
Te — a 13 (ea? 1) a) 
Ip = = EEE C EET IE) 
în 3 150 ET _1), [Ei 


Dacă Jp este fixat la valoarea Z, avem : 


kT 3 eT 
vam E7im (LL și a ci 
Li Is q Is ci 


b) Cu Ip = Ieavem: 


handi 
şi din relaţia 21.4 c. 
soft PR 
aret- m 1) + (4 — e) T _ 6 
Simetria relației cere ca Vgg = Vep. Aşadar, 
100 I3(0ET_p. 
sau 
5) ET I E: 
Fas n] i [sia (6 
4 (1 — g) Is q (1 — a) Iş 
e 21. 


c) Pentru cazul in care Vcg = 0, sarcina în exces este de configurație triunghiulară și 


este proporțională cu 1/2 77, (0) sau cu AL (e Pai? 1) sau cu. 
2 


2 


PROBLEME LA CAP. 21 


Pentru cazul în care Jg = Jo, sarcina în exces este dreptunghiulară și proporțională cu 


pit0) sau cu (e TE2/"T — 1) sau I/(1 — a). Se observă că in acest caz Vgg este mult mab 


mare. Așadar, 


Raportul are o valoare. tipică mare, intrucit (1 — 2) < 1. 
Raportul tensiunilor : 


Ves Ur 
Vss (Ves 


d) Cind Vog = 0, | Ip] este mic comparat cu J, cea mai mare parte din 7 apare la colec- 
tor, iar sarcina din regiunea bazei este mică. Cind tranzistorul este în saturație puternică, cu 
Ven— Vep, |Ial este egal cu 27 și tot curentul 7 dă curentul de recombinare în bază. În con- 
secință, Sarcina din regiunea bazei trebuie să fie mult mai mare pentru a suporta un curent 
de bază mult mai mare. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 21.8 


Ambele diode ale unui tranzistor npn sint polarizate în sens direct dacă sint satisfăcute 
simultan inegalităţile : 


ap Ig < — le 


ap le < — Is 


sau 
ay Iz < Ie + Ip 
ap Ie < le + Is 

sau 
In > — (1 — ap) lg (k) 
Ip> — (1 — ap) Ic- 2 


În saturație directă, Ip este negativ și Ie este pozitiv. Aşadar, (1) este satisfăcută dacă 
1p este pozitiv şi mai mare decit — (1 — ay) Íg. Echivalent : 


15> 
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sau 
m> 2. 
Br 
Similar, în saturație inversă, cind Jo este negativ și Ip este pozitiv trebuie să avem: 
host- Ig m le 
Ba +1 
sau 
>, 
Pr 
REZOLVAREA PROBLEMEI P. 21.11 
Ecuația Ebbers-Moll (21.5 b), 
~, -F gpt kT 
Io = ap Igg (e “EBT _ 1) + Ios ( pentru Vos > 5) 
a 


a) Deoarece Ie este constant pentru orice Vge < O trebuie ca: 
ap Ies < Ies sau las < Ios. 
b) Ios este valoarea lui Iç pentru Vpg negativ : 
Jos 25 4 X 109 A = 4 nA. 


c) O creștere a lui Vpg de la 0,2 V la 0,4 V produce o creștere a lui Zg dela 2x 1077 A 
la 5 x 10-5 A. Deci: 


2 
EE E 


2 x 1077 
sau: 
p 
gp (02 
ET d 
250 = mm (0,2)= 5,5 
y prO? 
ET x 36 mV. 
4 


PROBLEME LA CAP, 22 6S1 


d) Se consideră Vag = 0,2 V. 


lo% 2 x 10-7 A. 


-7 
Deci: up R 2X 10708 să. 
250 


Iss œ 0,8 nA. 


PROBLEME LA CAP, 22 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 22.5 


Termenul care reprezintă curentul de bază este iş. Recombinarea este reprezentată de 
doi termeni. Curentul cerut pentru a suplini recombinarea sarcinii din regiunea activă qpg este : 


Curentul cerut pentru a suplini sarcina regiunii de saturație gg este q5/7g. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 22.6 


Termenul ce reprezintă recombinarea și care a fost neglijat în $ 22.3.5 este: 


T 
5 | ap dt. 
P 


ta 


q (recomb) = 


Dacă se presupune o desereştere liniară a lui gp cu timpul, 


x + x 99 = 6,6 pc. 


Variația sarcinii condensatorului este 25,9 pC, deci termenul de recombinare reprezintă 
25% în aceste calcule. Deoarece recombinarea va ajuta în descărcarea sarcinii condensatoarelor, 


ea va accelera tranziţia. 
într-o primă aproximaţie, he așteptăm la o reducere de 25% în timpul de comu 
dind un timp de aproximativ 75 nS. Aceasta concordă cu valoarea calculată pe calculator a 


timpului ty. 


are, 
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ANEXA E. REZOLVAREA PROBLEMELOR EE E 


Valoarea finală a lui g, este: z 
OLVAREA PROBLEMEI P. 22.9 


3 gs = — (0.5 — 0,1) 32,8 = — 31,6 pC. 


Din fig. 22.14, dacă notăm valoarea din regim staționar finală a variației exponenţiale 
(ŞI care nu este niciodată ajunsă), prin qs (final) atunci 


Ecuația lui g, este o exponențială (v. fig. 22.14): 


— qs (final) = [qs (inițial) — ds (final)! e (i i 
= (31,6 + 47,5) 
Valoarea finală a lui qs din relația (22.25) ne dă valorile Iui qs cerute mai sus. Deci 
ta 528 In 2L = 48,5 ns. 
qs (inițial) = = & 31,6 
qs (final) = 68) i REZOLVARE: [EI P. 22.14 
Rezolvind ecuaţia (1) pentru valoarea lui isg se obține : (a) Cu n; = 0,2 V, v, = v, = 0, toate tranzistoarele sint apropiate de o blocare nelă, 
ca = camf e (iniţial) — ag (fina) ], deci pg = 10 V. Pentru o (final), avem : 
Z as (final) 
E Ioteat) = 10Y 10 ma; 
Apoi înlocuim valorile relaţiilor (2) şi (3) şi se obține relaţia (22-48 a). Ira 
10 10,6 -— 0,6 I 
REZOLVAREA PROBLEMEI P. 22.11 = 3 = 039 mA; pt mA > Eat 
o 7 Br. 
1 
deci tranzistorul este saturat şi deci o (final) = 0 V. 
(6) într-o primă aproximație neglijăm efectul următoarelor două tranzistoare asupra 
primului şi qve pentru primul tranzistor rezultă : 
RS.: 
e (ar + aro), ic = 
a 
REZOLVAREA PROBLEMEI P. 22.13 
Starea iniţială, Vry = — 6,6 V, ip = 1 mA apr (h) 20; gp (4) = 4 pC; ape C) = — 19.3 pC 
=10 x 1 = 100C qroll) = 1,1 pC şi integrind curentul bazei rezultă o primă valoare pentru f: 


isle — i) = 4 — 0) + a „4 pC 


în =1 mA >t, 


qs = (1 — 0,1) 52,8 = 47.5 
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u 
În realitate, deoarece cete trei capacități de colector combinate trebuie să preia apro- 
ximativ 60 pC in timpul tranziţiei prin regiunea activă, va exista o componentă a curentului 
60 pi 
24,4 ns 
x (0,4 ns) = 5 pC în loc de 4 pC. 
BAE pe 254 ns adică o modificare cu 4,2%. Dacă este necesară 
m 
o precizie mai mare putem itera sau rezolva pe calculator. 


de colector de aproximativ %2,5 mA, deci la limita de saturație, qp ~ (12,5 mA) x 


Aşadar í, = 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 22.15 


Topologia circuitului este prezentată mai jos 


R 
Fig. P. 22.15 
Cele trei tensiuni variabile de stare formează un arbore, deci putem incepe lucrul. 


În plus avem nevoie de o ecuaţie de stare care să descrie capacitatea C (adăugată, 
de exemplu, la relaţiile 22.62) 


Cavo 
at 


=ils- ir 


Acum trebuie să găsim relaţia între curenții de legătură și tensiunile ca variabile 
de stare: 


ip = (v4 — vo — vaa)l Rs 
Ip = vol R 
Io = (Veo + po — Vas)IRr, 


în sfirșit, trebuie să găsim relaţia între orice alt curent din relaţiile (22.62) și curenţii 
de legătură. Deoarece iç este deja un curent de legătură, singura relație necesară este : 


ie = — io — in 
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REZOLVAREA. PROBLEMEI P, 22.18 © 


(a) Pentru a descărca Cg = 200 pF in 10 ns, e necesar un curent 


dq _ 200 x10 


tom = 3 


at 10 


= 200 mA. 


în cursul acestei tranziții, tranzistorul rămine în regiunea activă, deci g trebuie să ajunsă 
repede Ja valoarca 


qp = ig īp = 200 x 1 = 200 pC. 


Pentru a obține această sarcină, se aplică un salt de 10 V Iui C, (care apare aproape 
integral ia C}, datorită caracteristici de intrare a tranzistorului de forma unei caracteristici 
de diodă). Deci pentru a trimite această sarcină de 200 pC în C, e necesar ca: 


= 20 pF. 


(b) În timpul tranziției vyg va crește de la O la 0,6 V, iar Vpo va creşte de la — 10 ia 
0,3 V. Din fig. 22.10, folosind K = 10. 


Aqyg = 5,4 pC 
Aqro = 41 pC. 


Efectul lui Agyg asupra nodului de colector va fi neglijabil în comparație cu cei 2000 pC 
variaţie pe Ca. Dar trebuie să luăm în considerare aceste variații în bază. Sarcina qyg va fi 
<crută imediat. Dar variaţia Agpg va apare în timpul celor 10 ns în care scade tensiunea de 
<olector. 


O anumită sarcină se pierde prin recombinare 


10 
q (pierdut) = = 200 di = 200 X10 — 40 pe. 
ar Jo 1x50 


Pentru a descărca pe Cp e necesară o sarcină qp œ% 200 pC. 
Deci se dă această extrasarcină la început și să presupunem că gp scade în timpul tran- 
ziţici datorită recombinării, și lui Agpo. Concret, : 


qpr (inițial) = 200 + 


qp (final) = 200 — £ Be 
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Deci sarcina iniţială cerută din C, este 
40 
= 200 + + = 246 pc. 
246 
i G= = 2446 pF. 
Doci = 30 


imentară P. 22.20 


100 
a = 20 ns Br=2 
zs = 42 ns Kg = Ko = 0 


Qro = 1 x 107" C. 


(a) Circuitul invertor din fig. 22.20.1 .are inițial S, deschis. 

Pentre vz(f) de forma arătată In figura de mai jos, schițați şi dimensionați i() ṣi ra() 
pe grafic. Faceţi aproximațiile necesare. 

(b) Caleulaţi gp şi qp la sfirșitul tranziției şi schiţaţi concentrația de purtători minoritari 
în exces n in bază. 


PROBLEME LA CAP. 24 687 


(e) La momentul 4, după ce tranziția de mai sus a luat sfirşit, se închide S}. Schițați 
şi dimensionați if) și va(t) pe grafic. Folosiţi aproximații rezonabile incluzind variaţii instan- 


xplicaţi rezultatele. Schițați n; la sfirşitul tranziţiei. 


Fig. P, 22.20.2. 


Problema suplimentară P. 22.21 


Rezolvaţi problema P. 22.20 cu =p = 100 ns. 
(Observaţi că zg nu mai este egal cu 42 ns). 


Problema suplimentară P. 22.22 


Rezolvaţi problema P.22.20 cu =p = 200 ns. 
(Observaţi că ss nu mai este egal cu 42 ns). 


PROBLEME LA CAP. 23 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 23.2 


Cu v; egal cu zero, iniţial, P, va fi blocat, B, va fi saturat, iar capacitatea C, va fi 
încărcată la + Vo. Dacă apoi Vr comută la + Vo, P, se va satura, iar B, se va bloca imediat, 
deoarece emitorul său va fi menţinut la Ve de către capacitate. Deci capacitatea se descarcă 
numai prin rezistenţa de 1 KO și nu prin B,. Constanta de timp este + = RzCz = 1000 ns 
Deci Ja sfirşitul impulsului de 1 us, capacitatea va fi descărcată pină la tensiunea Ve/2,7; 

Dacă vr comută din nou la zero. P, se va bloca și B, va fi condus de curentul prin 
Ro. În timpul traversării regiunii active normale, rezistența efectivă de ieșire a lui F, va fi 
Reir + D. 
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Deci constanta de timp a încărcării condensatorului de '1000 pF va fi: 


Ro 
zer) 


Presupunind Ro de citeva sute de ohmi, de exemplu 500 Q și Bp =50, această constantă 
de timp este numai 10 ns, deci condensatorul se încarcă la valoarea finală în 40 sau 50 ns. 


z= c(1xa] 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 23.5 


În ifig. 23.9, a este necesară o dovadă astfel incit atunci cind vy este la valoarea Vo, 
iar B, ş B, sint saturate, Bẹ nu va conduce un curent substanțial. 

Þentru simplitate, presupuneți că tranzistoarele sint similare și notați nodurile din 
tig. 23.9, b ca în fig. 23.9, a. În fig. 23.9, b, cind vy are valoarea + Vo, B, va fi saturat 


şi deci 
Vr = Ves (saf). 


în același timp, B, va fi saturat şi deci vo = ozs(sat). 
Deci în acest circuit, tensiunea la bornele joncțiunii emitorsbază a lui B, este: 
vam = Vom (saf) — Voza(sal) 2 0. 


Deci B, nu va conduce curent în acest caz, deci nu este necesară o diodă. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 23.6 


Iniţial, vgg = 0,1 V, vBo = 1,5 V (v. fig. 23.11). La sfirșitul intervalului de intirziere 
vag = 0,3 V, vg = 1,3 V. Din fig. 22.10: 


are (lo) = 7 x 0,1 = 0,7 pC; 
aro (l) = 4 x (— 0,85) = — 3,4 PC; 


arati) = 7 x 0,3 = 2,1 pC; 
qroll) = 4 x (= 0,75) = — 3 pC 


3—0,1 


ig la tọ este =!2,9 mA; 


ip la 4, este 
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Deci cu un curent de bază mediu ig = 2,8 mA- 


t 
| wanaiona +S pe 


v 
Timpul de întirziere = i ~ f = lg a AL m LÈ — 0,65 ns. 
în ” 28 


Aceasta este numai 20% din timpul de creștere de 3,8 ns calculat în text, deci neglijarea 
Jui tg este justificată. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 29.7 
La sfirşitul intervalului de creștere, Vag = 0,7 V si Vpo=0,3 V. Din problema P.23.6 + 
dpi) = 2,1 pC; 
ayh) = — 3 pC. 
Din fig. 22.10: 


qyelh) = 7 x 0,6 = 4,2 pC; 


groll) = 4 x 0,3 = 1,2 pC. 


De asemenea: gp(ls) 2 Ietp= 


Neglijind recombinarea : 


, 
|, indt = Aq = (4,2 — 2,1) + (1,2 + 3) + 3,1 = 94 pC. 
lt 


Media lui ip pe interval este 


+2,3 


ALLA a 2,5 mA. 
2 


24 
, Deci t — h = timpul de creştere = f= -57 = 
,5 


3,76 ns ceea ce confirmă valoarea 


din text. 


44 — e. 567 
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ANEXA E. REZOLVAREA PROBLEMELOR 


Acum, din relaţia (22.26), In starea stabilă, înainte de aplicarea saltului negativ pe bază, 
REZOLVAREA PROBLEMEI P. 23.8 in relaţia (22.26) ar YD 


6,7 pC ca anterior. 


as = îslip — Tetsat)/fz] = 11,6 (2.4 — 4.8/50) 
Pentru a ilustra cealaltă metodă a calculelor asupra regiunii de saturație, se determină 


mai intii qp şi gg în starea de saturație. Pentru T, saturat, și T, de asemenea saturat, În final: 

: 0,6 — oi as = 11,6 [— 1,25 — 48/50] = — 15,7 pC- 

ine ss — O = — 1,25 mA 

SA Această valoare nu este niciodată atinsă din cauza schimbărilor tranzistorului (duc către 
regiunea activă, cinà gs = 0). 
tostsan) = 370: — 4,8 ma. Ecuatia Ini gg este o simplă exponențială scăzătoare. 
13,7 = (15,7 + 26,7e'54%s 
Determinăm mai intii sarcina stocată în Tą, înaintea tranzițici. În starea stabilă de sat - 

rație, ecuațiile metodei controlului prin sarcină sint, pentru Ts, 424 


In 


= 11,6 ns. 
15,7 


Timpul de scădere 


Se presupune o traversare rapidă a regiunii active, de 
Se calculează mai intti Ag. 
Se defineşte drept început al traversării (, şi drept sfirşit 14: 


putem neglija recombinarea, 


g(h) = 7pc = 0,5 x 4,8 = 24 pC 


ar (l) = 0 
vse (h) = 0,6 grg (L) = 4,2 pC 
Deci 
rne: (a) = 0,3 are (h) = 2,1 pC 
aor, ar 
24 = 25 + 10 î vec (h) = 0,3 ve (h) = 1,2 pC 
! pge (h) = — 2,7 are (1) = — 6 pC. 
Curentul de bază inițial este: 
Rezolvind, găsim : igl) = — 1,25 mA. 
8,6 pc d 
ap = 86 pc: 
La capătul regiunii active curentul de bază a scăzut la 
a = 20,5 pC. $ 
0,3 — 0,1 
Ei nu- -BA 2 0 
Iniţial avem: qs = qp + da — qro = 8,6 + 20,5 — 4,8 x 0,5 = 23,7 pC. TW 0,4 i MEA 
Acum putem calcula şi qg cu ajutorul lui 
2 6+1) + 1050) H 


Ts ns. i 


=i 
5+1+50 
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Presupunind descreșterea curentului în bază liniară 


11, 
t-u=t= e 19,4 ns 


(1,25 + 0,5)/2 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 23.9 


în final: 


Deci: 


de =r + qs = 


zg este media ponderată a lui 7gp şi pp: 
Pentru a simplifica comparația se presupune qg 2% Tgp- 
Atunci: 


=) Ve BEV, Vi 
qaa 2E Yo eVo — apte 
fe Re Re BrRo Re 


Cu această presupunere, sarcina din bază va fi a: cu sau fără diodi dẹ fixare în 


fig. 23.19. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 23.13 


Pentru intrarea pusă la „0”, adică — 1,6 V, Q, şi Q, vor fi blocate deci vẹ == 0 V, iar 
v, = — 0,75 V. Cu Q, în conducție, 


2 — (1,15 + 0,7: 
Io = Sa — (015 40,78) n 2,7 mA. 
1,24 


Deci v, = — (0,3 X 2,7) = — 0,81 V, iar vs = — 0,81 — 1,75 = — 1,56 V. 

Pentru v, pus pe „1”, adică — 0,75 V, Q, va conduce şi Q, va fi blocat, deci v, şi Ps 
vor fi invers ca mai sus. În ambele cazuri, nivelele de tensiune de la intrare și ieșire sint 
compatibile. 


PROBLEME LA CAP, 24 693 


PROBLEME LA CAP. 24 x 
REZOLVAREA PROBLEMEI P. 24.2 


I Rp: rea R R 
EE o S K o X Pana X Ima X Ta, 
A R+ ra Ro + Rp + ra Ro + Ro 


Pentru Ry mult mai mare decit Rg, acest rezultat este identic cu acela dat de relaţia 24.9. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 24.4 


1 


Pentru log m Iu = —— 
$ BAr ET 


K =0 


Deci relația (24.22) devine : 


E $ 
in=in = —- e 


A+i 


regiunii active, pu ezistă 
ig. 24.1, b. 


Aceasta înseamnă că pentru acest set de condiții inițiale al 
tranziție. Ne aflăm la limita unui echilibru instabil marcat cu C; 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. 24.6 


Se presupune T} blocat, Dacă este așa, nù există cădere pe Roy deci Vpga = 0, și deci 
și T, este blocat. Deci nu avem cădere de tensiune pe Ros și Vgg, = 0, amintind că intr-adevăr, 


T, este blocat. 
Presupunem acum că T, conduce. Atunci: 


6 
ipm œ% — — = — 0,6 mA. 
Ba i 


Deci 7, va fi in conducție și la saturație, pentru orice Py mai mare decit 5. Deci 


deci 7, este în conducție pentru orice Pp mai mare decit 5. 
Aceste calcule confirmă prima condiție de bistabilitate din § 24.1.5. 
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REZOLVAREA PROBLEMEI P. 24.8 


Condiţia unei operări corecte a circuitelor bistabile cu circuite logice cu emitorul cuplat 
(CLEC), este aceea că fiecare tranzistor trebuie să alterneze între regiunea activă și regiunea 
de blocare. Pentru simplitate se presupune că R, și R, sint de cel puţin 10 ori mai mari decit 
Ra, și Rp, deci încărcarea de către circuitul bazei este neglijabilă. 

Acum presupunem că 7, este in conducţie, iar 7, blocat. Pentru a pune bazele 
1a o tensiune de aproximativ Voc/2, să punem R, = R, Deci potențialul emitorniui va fi: 
(Voch) — 0,6. Așadar, pentru un curent de emitor dat Ip 


Yee _ op. 


2 


Rg = 


h 


Facem R; mai mic decit Rg pentru a asigura că nici un tranzistor nu se sulurează 
în starea de conducție. Pentru răspunsuri rapide, se face Rp mult mai mic decit Rg. astfel 
incit excursiile tensiunii ce colector nu sint prea mari între regiunea de conducție și cea de 
blocare (deci minimizăm Aqrc). 


AREA PRPBLEMEI P. 24.11 


REZOL 


Asa cum este ilustrat în fig. 24.15, tranzistoarele sint in mod normal blocate. Pentru 
a le bascula se aplică un impuls negativ pe Tẹ trecindu-l in stare de conducțic. Aceasta 
ridică pe v pină cind T, intră în conducție deci intensificind comanda lui Tẹ, Se observă 
totuşi că 7, nu se saturează imediat, datorită lui C. De fapt saturarea lui T, sfirşeṣte starea 
metastabilă, deoarece curentul de bază al lui 7, este injectat numai datorită variațiilor la 
bornele lui C. Curentul de încărcare al lui V vine de la 74. Acest curent de colector este: 


6 — 0,6 


Br x 
10 


Deci v crește exponențial către : 


Pentru Bp = 50, v æ 60 V. Această creștere exponențială este întreruptă atunci cînd 
6 V, aşa cum s-a scos în evidență mai sus. Deci numai prima parte, cea liniară, a expo- 
ialei, este obținută și putem de fapt să presupunem că tot curentul de colector e folosit 
ta încărcarea lui C, (de exemplu neglijăm curentul în rezistența de sarcină de 2,2 kQ). Pe acest 
temei, vg ajunge de la 0,6 V pină la 6 V în timpul: 


cav 
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REZOLVAREA PROBLEMEI P. 24.12 


s, T, va rămine permanent în conducţie (activ) 2stfel 


1) Cind condensatorul C este scos e (activ) 
trebuie să fie biocat. Aceasta se aranjează ajustind 


incit să îndeplinească condiția (1); Ti 
rezistențele Rg şi Rgs 

2) Cind vpz este scăzut, 
eventual să intre in regiunea activ: s 2 T 
valorile lui Rp; și Rgs alese mai sus. Aşadar se satisface condiția (2). 

3) Ridicind potențialul bazei lui T, va crește potențialul emitorului lui 74, care va reduce 
curentul de colector al lui Ty deci va creste potențiali colectorului lui T}. Așadar reacția 
Cate pozitivă. Parametrii circuitului pot fi aleşi astfel incit să asigure o transmisie pe buclă 


mai mare decit unitatea. 


tensiunea emitor-masă se reduce. Este clar că T, va putea 
să cit timp Tẹ este încă în regiunea activă, indiferent de 


MEI P. 24.14 


REZOLVAREA PROBI 


Putem găsi forma curbei de transfer presupunird diverse valori ale lui vz şi calculină oc: 
Totuşi, deoarece circuitul este regenerativ, tensiunea de ieșire va fi o funcţie cu două valori 
ale tensiunii de intrare vy, între anumite limite, deci in aceste limite trebuie să se presupună 


care sint stările tranzistoarelor. i 
Presupunem vy = 0. În acest caz, T, va fi sigur blocat. 
Neglijină curentul de bază al lui Tẹ se calculează v, care va fi 


v, = 2,5 — 0,6 = 1,9 V; 


vo = 10 — (1,9) 2 = 6,2 V. 


Presupunem vz = 3,9 V. Atunci T, va fi cu siguranță în conducție. 
iar m = 10 — (3,3) 2 = 3,4 V, neglijind curentul prin Ras Acum r, = 3,4 x 1/4 
deci T, este blocat şi vọ = 10 V. 


Starea lui 
vr T 


T 
0 | blocat conducţie 6,2 
2 | blocat conducție | 62 
2,2 | blocat | conducție | 62 
39|  condueţie | blocat | 10 
21 |  conducţie | | blocat | 10 
22|  conducţie | blocat | 10 


Tabelul de mai sus conţine demonstrația cerută asupra bistabilităţii pentru pp = 2,2 V. 
Presupunină T, blocat, se găsește un argument puternic asupra faptului că T, este în con- 
ductie şi deci îi, blocat. Similar, presupunind T, în conducție și 7, blocat se vede din ultima 
linie a tabelului că afirmaţia este consistentă. Deci sistemul este bistabil. 
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PROBLEME LA ANEXA A 
REZOLVAREA PROBLEMEI P.A. 1 


(a) Intersecţiile dreptelor de sarcină sint : 


ta T2 5 ma. 
R, 
(Ù) Pentru eo = 0 V, punctul static de funcționare este 
ep = 125 V; 
is = 2,5 mA 
Pentru eg= —2 V punctul statie de funcţionare este 
ep = 230 V 
ip = 0,7 mA. 
(e) Cea mai mică valoare a lui eg, care va bloca trioda este 


ta% — 3,3 V. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P.A. 3 


(a) Dreapta de sarcină are intersecțiile la : 


eg = 300 V; 
pac M e m 3175 ma. 
80 + 0,5 


Relația dintre ip și eg este (pentru vr = 0): ec = — ig Rs. Această curbă poate fi repre- 


zentată pe caracteristicile de ieşire. Ea intersectează dreapta de sarcină la : 
es = 170 V; 
in = 16 mA; 
eo = — 0,8 V. 


(c) Pentru ip = 1,5 mA și folosind dreapta de sarcină de Ja punctul (a), care este valabilă 


atit timp cit Rs este foarte mic comparat cu Rp, avem: 
eo% — 0,7 Ve 


Deci Rs= 074708. 


PROBLEME LA CAP. 23 


REZOLVAREA PROBLEMEI P.A, 4 - 


Observaţi că în textul problemei se va subințelege Rp = Ro = 50 KQ. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P.A, 5 


Dreapta de sarcină este verticală cu o intersecţie la 200 V. Curentul anodic este 2 mA pentru 


eo —1V, 
Aşadar 


Vo=1 V. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P.A. 7 


Punctul static de funcționare (găsit in problema A.4) este: 


ep = 225 V; 


ip = 15 mA. 


+o = + 


= 


fo o d % 


Fig. P. A. 7. 


(a) În acest punct trioda are următorii parametri de semnal mic : 


ANEXA E. REZOLVAREA PROBLEMELOR 
RI 


c95 
(b) Neglijind tensiunile de semnal mic la bornele lui C, și C, se obține următorul model : 


= — 9m (fpl! Rp!! Ro). 


în punctul statie de funcționare, 
Tp Rp Re = 60 kO 1150 ROI 50 kQJI œ 16 KQ 


Vo me — 1,7 x 16 = — 27. 


PROBLEME LA ANEXA B 


REZOLVAREA PROBLEMEI P.B. 1 
(o) Substituind relația (B.5b) în (B.5a) și rezolvind pentru ọ (2) obținem : 


y 
dz 


Substituin” relaţia (B.2) in (B.4) se obține: 


În final, climinind (z) între aceste relații, obţinem: 


FA i E la adică relaţia (B.7) 
cf 27 


yu 
(b) Înmaulţind ambii membri prin i şi folosind identitatea : 
2 


eg) a (az) 
(3 )- (2 


obţinem: 


1 ay (ay 
2 dz |år 
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099 


După integrare, se va obține: 


2) 


(6, d) 


Așadar 


Sau, după integrare 


Dacă rezolvăm obținem : 


Cind =W, ġ = V; 
- [2 HE (me, 

2) (2) (g) e 
Această relaţie poate fi rezolvată pentru Jẹ și se obține: 


[A Z] vi 
Ă Cai Ami 2 ceea ce reprezintă relaţia (B.10); factorul din 


reprezintă frecvența. 


paranteze 
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În final, potenţialul poate fi scris ca : 
z Va i 
p= V|] adicā relația (B.9). 


REZOLVAREA PROBLEMEI P.B. 2 


Dacă emisia electronică este limitată, sarcina in mişcare va avea o influență limitată 
asupra distribuției de potențial, care este aproximativ liniară 


e-v (ġ): 


În consecință viteza electronilor este, din relația (A.2), 


Timpul de trecere este : 


Aceste calcule arată că timpul de trecere este mai mic (prin factorul 2/3) decit într-o diodă 
cu sarcină spaţială. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P.B. 4 
(a) Deoarece i = K o3£, în coordonate logaritmice se va obține o dreaptă : 


log i = 10g E + -È 10g v 
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(b) Se poate obţine acest rezultat fără hirtie specială în coordonate logaritmice, repre- 


zentind i în funcţie de v3:2 pe coordonate liniare 


ov) |» | row 
| 
| 
| 


| pan 
20 | paxro ma fr Ye 
15 


0 


S 


= 
1900 1520 2000 
Fig. P. B.4. 


Această construcție duce la K 2: 1,3 x 10-a 4 
bi 


REZOLVAREA PROBLEMEI P.B. 6 


(a) Parametrii de semnal mic au următoarele definiții : 


ep = const 


Bin leg = const 


Mai jos este prezentată o porţiune mărită a caracteristicilor anodice ale triodei. 


ANEXA E. REZOLVAREA PROBLEMELOR: 


Mărirea este suficientă pentru a face ca funcţiile de eg constant să apară ca linii drepte. 


Triunghiul ilustrat definește micile variaţii ale celor trei variabile : Aeg, Ai, Aec. 


Din definiţii avem : 


= inversa pantei ipotenuzei. 


(b) Pentru caracteristicile din fig. (A.4) : 


La eç = — 1 V, eg=200 V. La eç = — 3 V, eg = 300 V 


1,1 x 10-3 S 


N KQ. 


$ 


REZOLVAREA PROBLEMBI P.B. 9 703 
REZOLVAREA PROBLEMEI P.B. 7 á 
Folosind definițiile : 
Aig | 
a= de 
Aec lep=0 
Aes | 
pa 
Ais jeg =0 
se găseşte, în apropicrea lui eg = 200 V, eç = — 1 V. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P.B. 9 


(a) Dreapta de sarcină are panta —1/Rg. 


latersecţiiie sint : 


ep = 250 V cind ig = 
250 V 
de asemenea: ig = = 12,5 mA cind ez = 0 
20kQ m 
ig = 25 mA cind ep = 200 V. 


Această dreaptă de sarcină intersectează linia eç = 0 din fig. A.4 la: 
ep 2175 V. 
în 2 3,8 mA. 

Tensiunea pe Rg este: 


vo% 75 V. 
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n 
În consecință valoarea maximă a lui vz pentru operare cu grila negativată este : 
D275 V. 
(b) Circuitul echivalent este: 
Fig. P. B. 9.1. 
Punctul de blocare al diodei este caracterizat de: 
in=0 
—upto=E, v= tg. 
Deci avem : 
vo =0 
E 
orm =. 
p 


Pentru vr > — E/up dioda este deschisă, iar analiza circuitului rezultant duce la : 


fam tie, 
Ry + (up + DRg 


Așadar: 


mo = REP bon, 
Rp + (up + DRE. 


REZOLVAREA PROBLEMEI P. B. 10 


Limita regiunii cu grila negativă apare pentru : 


Fig. P. B. 9.2, 


REZOLVAREA PROBLEMEI P.B. 10 


În fig. P.B. 10.1. este ilustrat circuitul echivalent liniar pe porțiuni și cu sursa echivate: 
încinsă. (Se observă că rezistenţa sursei este notată prin R/, pentru a face distincţie de Fig 


cireuitul echivalent liniarizat pe porţiuni.) 


+E 
ġe Ca 
+ Ai + 
Y2 "ml 
A fo | 
n 
ii . o Alu 
1 e53 


Fig. P. B. 10.2 


Se presupune că C, şi C, sint suficient de mari astfel inctt tensiunile ve, și Vgs să rămină 
fixe Ja valorile din punctul static de funcționare, care se obține pentru vg = 0 şi vẹ = 0. în 
condiții statice de funcționare diodele 1 și 3 sint blocate, iar dioda ? este in conducy 


Asadar, 


ba = = Eg= —4V; 
vos Ec 2— = 140 V. 
i Rot Ro 


45 — c. 587 


ANEXA E. REZOLVAREA PROBLEMELOR REZOLVAREA PROBLEMEI P. B. 10 707 


Deci circuitul se reduce la; La această valoare a lui eç, tensiunea sursei de semnal este : 


s 3—4 


| — 1 34 — Ro aa” 
Ri st- $ Tensiunea de ieşire este: 
AHI 140 = 80 V. 
+ [lg Po = — pp" eç — 110 = 50 V. 
+ v, ý 
% 4L- Deci coordonatele punctului de fringere sint : 


Fig. P. B. 10.2 


Acum se evaluează cele trei puncte de fringere. 

dioda 1: 

Este clar că eg = v4 = 0. Aşadar, pg = 4 + (R//Ride 2 4,2 V. În această condiție dioda 3 
este blocată, iar 2 este în conducție, Așadar circuitul se reduce la : 


dioda 3: 
Cind această diodă ajunge la propriul punct de fringere, diodele 7 și 2 sint în conducție. 
Tensiunea vp = 9, jar tensiunea de ieșire este: 


20 = — 140 V. 
+300 
Curentul prin Rp este: 
20 i D 
if 300 p HO — 20 ma. 
ma + T „A 
75 2[] w NI p îi 
- | Deci tensiunea de grilă trebuie să fie: 
R, à 
Fig. P. B. 10.3 ec == = 5,25 V. 
3 Hp 
20117,5 2 
ro = 300—273 — 0—2 Tensiunea sursei de semnal este: 
20 + 20117,5 20 + 20117,5 | 
vo% -- 45 V. | > 
dioda 2: | mo cot (2 $ Rg +4 %34 V. 
Diodele 7 și 3 trebuie să fie blocate. | i 


Dioda 2 nu are tensiune la borne și nici curentul nu circulă prin ea cină 


Coordonatele punctului de fringere sint: 

R 

2 
R; 


19 = — 140 V; 
sau pentru | 


e=-1 vV. r5 = 3 V. 
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Caracteristica statică de transfer este prezentată mai jos: 
Se observă cå prezența lui C, și C, ne asigură că graficul trece prin origine. 


vg Cotti) 


A A. 7 
E NICA A 


„panta 2t-38 


(3 


Fig. P. B. 10.3 


Pentru vs< — 7,3 V, diodele 7, 2 și 3 sint deschise și ieşirea este fixată la 80 V. 
Pentru — 7,3 V < vs < 4,2 V, diodele 7 și 3 sint blocate, iar 2 în conducție și deci amplificarea 
de semnal mic este: 


boRe lI Rr, 


xil 
Rg || Rz + Ro 


A, fu 
Apa | e, 
R+ Ro 


Pentru 4,2 V < vs < 34 V, diodele 7 şi 2 sint in conducție iar dioda 3 este blocată şi 
amplificarea de semnal mic este: 


Rell R, 3E BoRall Re -33 


kan 
d (pala Roll R; + Re 


îi Baire amplificării este cauzată de efectul de Incărcare al lui Rọ asupra rezisten- 
ei sursei, 
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195, 205, (IT) 

canal — channel 348, 388, (T) 

capacitate a joncțiunii — junction capaci- 
tance 267, (I) 

capacitate a regiunii de sarcină- spațială a 
joncțiunii pn — pn junction space-charge- 
layer capacitance 171, 209, (I) 

capacitate anod-catod — plate-to-cathode ca- 
pacitance 434, (II) 

capacitate de efect Miller — Miller effect 
capacitance 565, (I) 

capacitate de încărcare a bazei — base-char- 
ging capacitance 417, (I) 


capacitate de semnal mic a joncțiunii — incre- 
mental junction capacitance 209, (T) 
capacitate de sarcină spațială de semnal 
mic — incremental spacecharge capaci- 
tance 209, (T) 
capacitate de stocare sarcinii — capacitance, 
charge storage 177, (I) 
m~a regiunii de sarcină spațială — spacc- 
charge layer~ 169 (I) 
~de efect Miller — Milicr effect ~ 565, (1) 
~ de semnal mic — incremental~ 177, (1) 
capacitate de suprapunere — overlap capa- 
citance 376, 424, (I) 
ate la cald — hot capacitance 485, (II) 
capacitate la rece — cold capacitance 485, (11) 
capacitate” neliniară — nonlinear -capacitance 
325, (1) 
capacitate poartă-sursă — gate-to-source ca- 
pacitance 375, 410, (I) 
capacități între conexiuni — interlead capa- 
citances 411, (I) 
caracteristică pătratică — square-law charac- 
teristic 230, (I) 
caracteristici anodice — plate characteristics 
450, 489, (II) 
caracteristici curent-tensiune, vezi caracteris 
tici I-V — current-voltage characteristics, 
see I—V characteristics 
caracteristici de drenă — drain characteristics 
34, 350, 357, 396, (I) li 
~ale TECJ — of JEET 358, (I) 
~ale tranzistoarelor MOS — of MOS 
transistors 357, (I) 
caracteristici de ieșire ale triodei — triode 
output characteristics 450 (II) 
caracteristici de transfer — transler charac- 
teristics 40, (I) ; 454, (II) 
caracteristici de transfer de c.a. — a.c. trans- 
fer characteristics 50, (1) ; 465 (II) 
caracteristici de sarcină — load Jines 39, 50, 
508, (I) ; 453, 465, (1I) 
caracteristici de tip dipol — ariving-point 
characteristics 38, (I) ; 452 (II) 
caracteristici de transfer ale amplificatorului 
cu emitor comun — common emitter am- 
plifier transfer characteristics 291 (I) 
caracteristici I—V ale tranzistoarelor bipo- 
lare — I—V characteristics of bipolar 
transistors 280, 287 (I) 
~ale diodelor semiconductoare integrate 
— of integrated semiconductor diodes 
209, (1) 
~ale fotodiodelor cu joncțiune — ~of 
junction photodiodes 184. (I) 
~ale tranzistoarelor MOS —~ of MOS 
transistors 357, (1) 
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m äle joncţiunitor pn — ~of pn junctions 
152, 163, (1) 
~ale diodelor cu vid — ~of vacuum 
diodes 181, (1I) 
~ale triodelor cu vid — ~of vacunm 
triodes 450, 489. (II) 
catod — cathode 228, (T) ; 443, (II) 
celule fotoconduetoare — phâtoconduetive 
cells 92, (I) 
circuit — circuit 134, 138, 153, (ID) 
~ bistabii -- bistable ~ 410, 428, (II) 
~ complementar -- complementary ~373, 
125, (II) 
~ numeric — digital 303, (II) 
~f — f~ 134, 155, (I) 
~ integrat — integrated ~ 211 (I); 81, 
110, 386, 428, (G) 
~ nesaturat — nonsaturating ~ 386, 428, 
IT) 
~ Sani — regenerative ~ 409, 419, 
1 
circuit" ehivalent — circuit model 25, (I) 
circuit echivalent unilateral — unilateral mo- 
del 556, (1) 
circuit echivalent hibrid — hybrid-— 
424 (I) 
circuit limitator — limiter circuit 229, 235, (1) 
circuit de „min” — min of circuit 232, (I) 
circuit de modulare — modulator circuit 297, 
x 
cinste RLC — RLC circuit 23, (1) 

i acordate — tuned circuits 23, (I) 
circuite active — active circuits 430, (I) 
circuite astabile-astabile circuits 297, (II) 
circuite convertoare de putere — power con- 

version circuits 345, (I) 
circuite de comutație nesaturate — nonsa- 
turating switching circuits 386, 428, (II) 
m~ regenerative — regenerative 409, (II) 
= saturate — saturating 362, (II) 
circuite defazoare — phase-splitter circuits 
434, (I) 
circuite de polarizare — bias circuits 48, (I) 
circuite de redresare — rectifier circuits 246, (1) 
circuite echivalente ale tubului cu vid — va- 
cuum tube circuit models 409, (II) 
circuite echivalente, pentra tranzistoare bipo- 
lare — circuit models, for bipolar tran- 
sistors 253, 413, (1) 
pentru diode —~for diodes 2341 (I) 
= pentru diode cu vid — ~ for vaccum 
diodes 467, (IT) 
~ pentru tranzistoare MOS — ~ for MOS 
transistors 375, 407 (II) 
~ pentru triodecuvid — ~ [for vacuum 
iriodes 467, (II) 


model 


— pentru tuburi cu mai mulți clectrozi— 
for multigrid tubes 496, (II) 
circuite echivalente pentru transformatoare — 

models for transformers 51, (I) 
circuite echivalente de regim staționar ale 
tranzistorului bipolar — bipolar-transistor 
static circuit models 281 (1) 
circuite echivalente de semnal mic — incre- 
mental models 410, (I) 
— pentru diode semiconductoare — for 
semiconductor diodes 238, (I) 
= pentru TECJ-uri — for JFET’ 412, (1) 
~ pentru tranzisloare bipolare — for bi- 
polar tranzistors 413, (I) 
~ pentru tranzistoare MOS — for MOS 
transistors 52, 407, (1) 
~ pentru triode — for triodes 498, (II) 
~ peniru tuburi cu vid — ior vacuum 
tubes 467, (IT) 
circuite rezonante — resonant circuits 23, (1) 
cimp electric, într-un semiconductor — ciectric 
field, în a semiconductor 119, (I) 
~ produs prin injecție — injection produ- 
ced 132, (I) 
cimpuri electrice interne — built in cicelrie 
fiełds 129, (I) 
~in stratul de oxid — oxide layer 3 
202, 349, (1) 
cistig de putere — power gan 24, 41, 46, 
295, 429, (1) 
ciştig în buclă inchi: 
119, (1) 
~de putere — power ~ 24, 41, 46, 2 
429, (I) ; 461, (II) 
= ae tensiune — voltage ~ 46, 295. 427, 
(D ; 461, CI) 
coeficient de difuzie — diffusion coeficient 97. 
8, (1) _ 
coeficient de temperatură ai tensiunii de 
prag — threshold voltage temperatura coef- 
ficient 168, (I) 
coeticienţi de temperatură ai diodei cu joncți- 
une pn — pn junction diode temperature 
coefficients 167, (I) 
compararea și eşantionarea pe ii 
comparison and sampling 151, (TI) 
comparator — comparator 118, (IT) 
compensare — compensation 196, (I); 200. 
211. 212, 215, 243, 245, (II) 
complement — complement 309, (II) 
componenta dc mod comun — common- 
mode component 299, (I) 
componenta de mod diferențial — difference 
mode component 299, (1) 
componenta directă a sarcinii din bază — for- 
ward-component of base charge 262, (TE) 


— closed-loop gain 


jā — loep 
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componenta inversă a sarcinii din bază — re- 
verse-component of base charge 262, (II) 

componente neliniare — nonlinear components 
225, (I) 

componente pasive — passive components 23, (1) 

componente semiconductoare — semiconduc. 
tor components 207, (I) 

comportarea dinamică a diodei cu joncțiune 
pn — pn junction diode dynamic behavior 
169, (1) 

comportarea pătratică a tranzistoarelor 
MOS — square-law bebavior of MOS tran- 
sistors 379, (1) 

comutatoare cu tranzistoare — transistors swi- 
tehes 293, (II) 

comutator cu efect de cimp — field effect 
switch 401, (II) 

concentrație de purtători, dependența de 
temperatură — carrier concentration, tem- 
perature dependence 85, (1) 

concentrație intrinsecă de purtători — intrin- 
sic carrier concentration 84, (I) 

concentrație netă de impurități — net impu- 
rity conceniralion 144, 

concentra i 


giunii de sarcină spa- 
space-charge layer edges 


156, (1) 

condensatoare semiconductoare — semiconduc 
tor capacilors 209, (1) 

condensator de acce 


speed-up capa- 
citor 336, (1) i i pi 

condensator de blocare — blocking capacito- 
52, (I) ; 466, (Ii) 

condensator de cuni 
52, (T) ; 466, (I) 

condensator de decuplare — bypass capaci- 
tor 67, (II) 

condesator de decuplare de emitor — emitter 
bypass capacitor 502, (1) 

condiții de neechilibru la o joncțiune pn — 
none quilibrium conditions at a pn junction 
152, (I) 

conduetanța canalului — channel conduc- 
tance 33, (1) 

conductanță anodică — plate conductance 469, 
499, (IT) 
~ de semnal mic —- incremental ~469, (IT) 

conductanță de drenă — drain conductance 
441, (I) 

conductanţii de ieşire — output conductance 
55, 0) 
~de semnal mic — incremental ~ 55, (1) 

conductanță de intrare — input conductance 
418, GD 


- coupling capacitor 


conductanţă de scurtcircuit — short-circuit 
conductance 24, (11) 

conductanță de sempal 
conductance 418, (1) 

conductanță de transfer — transfer conduc- 
tance 55, (1) 
œ~ de semnal mie — incremental ~ 55, (1) 
œ~ directă — forward ~ 469, (II) 

conductivitate — conductivity 66, 96, (I) 

conductivitate electrică — electrical conducti- 
vity 66, (1) 

conductoare — conductors 66, (I) 

conexiune (configurație) cu bază comună — 
common-base configuration 288, (1) 

conexiune (configurativ) cu emitor comun— 
common-emitter configuration 289, (I) 

constantă de timp -- time constant 54, (IT) 
=> dominantă — dominant~ 74, 210, (17) 
~in circuit deschis — open-circuit~ 21, 


mic — incremental 


~in scurtcircuit — short circuit ~ 35, 
(ID) 

construcția locului rădăcinilor — root-locus 
construction 183 (IT) 

contacte — contacts 205 (I) 
~ metal-semiconductor — metal-semicon- 

ductor ~ 205 (1) 

m~ ohimice — ohmic ~ 206 (1) 

control prin sarcină — charge-control 317, 
419, (IT) 

creştere exponențială — exponential growing 
422, (II) 

criteriul jui Nyquist — Nyquist criterion 231, 
UD 

cuadripol — two-part 452, (I) 

curbă de disipaţie — dissipation curve 485, (1) 

curent de bază — base curent 275, 281, 
284, (1) 

curent de drenă — drain current 364, (1) 

curent de grilă — grid current 450, (I) 

curent de poartă — gate curent 35, 379, 
398, (1) 

curent de purtători majoritari — majority- 
carrier current 120 (T) 

curent de purtători minoritari — minority- 
carrier current 120, (1) 

curent de saturație — saturatjon current 164 
181, 289, (1) 

curent de saturație al joncțiunii de colector — 
collector junction saturation current 289, (1) 

curent de testare — test current 29, (IT) 

curentul diodei (cu vid)— diode current 
(vacuum) 432, (II) 

curentul joncţiunii pn — pn jonction current 
153, (1) 

curenți de deplasare — displacement currents 
174, (1) 
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curenţi de saturație in gol — open-circuit 
saturation currents 266, (T1) 

curenți de saturație în scurtcircuit — short- 
circuit saturation currents 265, (II) 

curenți de saturație in tranzistoare bipolare— 
saturation currents in bipolar transistors 
266, (II) 

curgerea (circulația) curentulai în joncțiunea 
pn — current flow în pn junction 153, (1) 

curgerea energiei — energy flow 41, 295, (1) 

curgere limitată de emisie — emission-limited 
flow, 448, 478, (D E su 

curgere limitată de sarcina spațială — space- 
charge-imited flow 448, 478, (II) 

evasineutralitate — quasi-neutrality 88, 113, 
334, (1) 


D 


"FL — DCTL 364, (I1) 
Debye lungime~ — Debye length 187, (1) 
defect de bază -- base defect 285, (I) 
demonstrație experimentală asupra — demon- 
stration of 
~ amplificatoarclor acordate — ~ tuned 
amplifiers 111, (IT) 
~ efectului Hah — Hall 
~ foto conduct 
ductivity 106, (1) 
~ giluirii curgerii — flow botileneks 
191, (I) 
~ multivibratoarelor — ~ 
439, (II. 
a polsini — ~ biasing 520, (1) 
~ reacției — ~ feedback 125, 128, 168, 
226, (II) 
~ t.e.m, termice — thermal emf ~ 106, (1) 
densitate de curent — current density 68, (1) 
densitate de sarcină — charge density 81, (1) 
dependența de temperatură — temperature 
dependence 467, (1) 
~a caracteristicilor Modei — ~of diode 
characteristics 167, (I) 
~a concentrațiilor de purtători la echi- 
libru — ~of equilibrium carrier con- 
centrations 85, (1) y 
deplasarea nivelului Jogie — logie-lovel shift 
4, (1) 
descompunerea sarcinii în exces — resolution 
Or excess charge 261, (1) 
desenisbilizare — desensitivity 119, 141, (11) 
determinant — determinant 16, (I1) 
determinarea parametrilor — parameter de- 
termination 16, (II) 


effect 106, (I) 
= photo con- 


multivibrators 


deviația „de frecvenţă — frequency deviation 
90, (I) i k 
diagrama Nichols — Nichols chart 236, (II) 
diagramă Bode — Bode plot 234, (IT) 
difuzie — diffusion 95, (I) 
= de impurități — ~ of impurities 198, (1) 
= din sursă constantă — conslant-source 
199, (1) 
~ din sursă finită — limited-source~ 200 
T 
mG taza solidă — solid-state~ 190. a 
diodă — diode 
TOE abeak subţire — thin-base diode 160, 
Oeu PATRU STRATURI — ~ ou- 
Jayer diode 426, (II) # 
= cu străpungere — clamping diode 3 
GI) 
cu vid — vacuum diode 448, (II) 
= de suprapunere — overlap diode 42 
= semiconductoare — seminconductot 
207, (i 
unei tunet diode 264, D 
dioâe fotosensibile — light-sensitive 
181, (I) 
disipație — dissipation 492, 493, (1) 
dispozitive active — active device 23, (1) 
distorsiune — distorsion 
distribuția și curgerea purlăloi 
minority-carrier distribution and flow 
160, (1) JN 
distribuții de sarcină cvasistatice — quasi-sta- 
tie charge distributions 322, (I) 
domeniu de temperatură extzinsec — ex! 
temperature range 82, (I) 
domeniu de temperatură intrinsec — intrinsic 
temperature range 82, (1) 
cpanţi — dopants 76, (1) 
primi de piar de c.a. — a.c. load line 
50, (I) ; 465, UD 
dreaptă de sarcină de c. 
50, (1) ; 465, (IT) 
drenă — drain 81, 348, (I) 
DTL—DTL 383 (II) 
durata de revenire — recovery interval 433, (11) 
durata de trecere Ja tranzistoare MOS - 
sit time in MOS transistors 372, 3 


diodes. 


psie 


— d.c. load i 


E 
echilibru detaliat — detailed balance 147, (1) 
echilibru instabil — unstable equilibrium 
UD 
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-echilibru la o joncțiune pn — equilibrium at 
a pn junction 141, (1) 
ECL — ECL 391, (II) 
ecuația difuziei — diffusion equation 218, (1) 
ecuația idealizată a diodei cu joncțiune pn — 
idealized pn junction diode equation 
164, (I) 
-ecuația caracteristică — characteristic equa- 
tion 16, (II) 
ecuaţii de continuitate — continuity rela- 
tionships 111, 161, (I) 
ecuații de control prin sarcină — charge-con- 
trol equations 399, (IT) 
ecuaţii pe noduri — node equations 13, (IT) 
efect de cimp — filed effect 359, (I) 
efect Hal — Hall effect 66, 79, (1) 
efecte capacitive in tranzistoare MOS — ca- 
pacitive effects in MOS transistors 372, (I) 
electe dinamice, în tranzistoare bipolare— 
dynamic effects, in bipolar transistors 
324, (1) 
~in diode cu joncțiune —~in junction 
diodes 169, (1) 
~in diode cu vid — ~ in vaccum diodes 
432, (ID) 
~in TECJ — ~in JFET 399, (I) 
~in tranzistoare MOS — ~in MOS tran- 
sistors 358, (I) 
~in triode — ~in triodes 489, (1) 
electrod poartă — gate electrode 348, (I) 
ælectroni, de conducție — clectrons, conduc- 
tion 74, (I) 
~ liberi — free~ 66, 71, (1) 
~ mobili — mobile ~ 66, (1) 
~de valență — bound ~ 73, (I) 
„element liniarizat pe porțiuni, ideal — ideal 
piecewiselinear element, 227, (I) 
elemente — elements 22, 27, (I) 
clemente de circuit — circuit elements 22, 
27, 0 
clemente extrinseci, în tranzistoare bipo- 
Jare — extrinsec elements, in bipolar tran- 
sistors 422, (1) 
~ în tranzistoare MOS — ~in MOS tran- 
sistors 411, (I) 
elemente neliniare — nonlinear elements 28, 
227, 0) 
elemente parazite în circuite integrate — pa- 
rasitic elements in integrated circuits 
214, 0 
emisie secundară — secondary emission 391, 
aD 
emisie termoelectronică — thermoionic emis 
sion 445, (11) 


energie termică — thermal energy 83, 146, (IT) 

csantionare — sampling 131, (II) 

etaj acordat sincron — synchronoresly —tuned 
102, (II) 

etaje cu emitor comun în cascadă — common 
emitter cascade 47, (II) 

exponențială crescătoare — growing exponen- 
tial 423, (II) 

extracția purtătorilor minoritari — minority- 
carrier extraction 152 (I) 

extracție — extraction 152, (I) 


F 


fabricarea dispozitivelor semiconductoare — 
semiconductor device fabricalion 195, (I) 

factor de amplificare — amplification factor 
488, 500, (II) 

factor de transfer — transfer ratio 58, (T) 
~de semnal mic — incremental- 58, (I) 
~in tensiune — voiltage~ 58, (I) 

fan-out (capacilalea de comandă la ieșire) — 
fan-out 310, 370, (II) 

filament — heater 445, (11) 

filtrarea ondulaţiilor — rippe! filtering 250, (I) 

filtrarea sursei de alimentare — power supply 
filtering 250, (1) 

filtre LC — LC filters 23, (I) 

filtra Butterworth — Butterworth filter 20, 
103, 196, (11) 

foaie de catalog — data sheet 472, (I) 

forță Lorentz — Lorentz force 68, (1) 

fotoconăuctivitate — photoconductiviy 91, (1) 

fotodiodă cu bază subţire — thin-base photo- 
diode 181, (1) 

fotodiode — photedicdes 181, (I) 

fotodiode cu joncțiune pn — pn 
photodiodes 181, (1) 

fotorezistoare — photoresistors 92, (1) 

frecvenţă de centru — center frequency 59, 
aD 
~de rezonanță — resonant~ 89, (IT) 
m~ de tăiere transversală — transverse cu- 

tof ~ 97, (UI) 

= naturală — natural 16, 91, (II) 

funcţionarea dinamică a tranzistoarelor bipo- 
lare — dynamic operation of bipolar tran- 
sistors 319, (I) 

funcţionarea tranzistorului bipolar — bipolar- 
transistor operation 275, (1) 

fe — fe 470, (T) ; 343, (UD 


junction 


& 


Gauss, legea lui~ — Gauss's law 70, S1, 147, 
348, (1) 

generare de suprafață — surface generation 
114, (1) 

generare și recombinare de partători în 
exces — generation and recombination of 
excess carriers 89, (T) 

generare și recombinare în regiunea de sar- 
cină spaţială — generation and recombi- 
nation in the space — charge layer 164, (1) 

generatoare controlate — dependent genera- 
tors 286, (I) 

gituire, în situații de curgere — bottleneck, 
in flow situations 153, (1) 

goluri — holes 74, (1) 

grilă — grid 445, 448, 485, (II) 

grilă ecran — screengrid 391, (IT) 
a upressor grid 391, (II) 


H 


Hal, efect — Hall eticet 66, 79, (T) 


1 


impedanţă Qe intrare cu reacţie — feedback 
input impedance 147, (II) 

impuls de tact — clock pulse 425, (IT) 

impurități acceptoare - - acceptor impurities 
77, (1) 

impurități donoare — donor impurities 76, (1) 

impurități în semiconductoare — impurities 
in semiconductors, 76, (II) 

inductanță de magnetizare — magnetizing in- 
auctance 465, (II) 

injectie — injection 113. 150, (D) 

injecție de nivel mic — low — level ini 
112, 134, 158, (1) i 

injecție de purtători în exces — excess-carrier 
injection 113, (1) 

injecție de purtători minori 

r injection 151, (I) 

injectie optică — optical injection 112, (I) 

instabilitate instability 94, 175, (II) 
~de reacţie, la frecvenţe joase — feed- 

back, at low frequencies 250, (II) 

invertor — inverter 305, (II) 

ionizarea atomilor de impurități — ionization 
of imparity atoms 76, (I) 


i — minority 


izolarea componentelor în circuite integrate — 
isolation of components in integrated cit- 
cuits 213, 215, (1) E N 

izolare cu joncțiuni — junction isolation 213, 


Œ) 


izolare dielectrică — dielectric isolation 215, (1) 


î 


3ng ustarea benzii — bandwidth sbrinkage 162, 
a1) i 

intirziere de stocare — storage delay 327, (Ii) 

întreruperea buclei — breaking the loop 415, 
UD 


joncțiune — junction 

m~ abruptă — abrupt 144, 174, (1) 

= ae colector — collector~ 273, (1) 

~de emitor — emitler= 273, (1) 

m~ dopată  nesimetric — asymmetrically— 
doped- 149, (I) 

~ liniar gradată — lincar; 
D 

~pa — pn~ 141, (1) 

~ta echilibru — in equilibrium 115, (I) 


raded= 174, 


L 


lărgimea benzii — bandwidth 27, 91, (ID 

legături covalente — covalent bounds 72, (I) 

legea a doua a termodinamicii — second law 
ot thermodinamies 83, 180, (I) 

legea Imi Gauss — Gauss’s law 70, 81, 147, 
345, (1) 

legea ui Ohm — Ohm’s law 95, (I) 

legea parabolică 3/2 — threc-halves 
iaw 476, (I1) 

legi de conservare — conservation laws 141, 
161, (D 

limitator cu diode — diode limiter 229, (1) 

limite- ale regiunii active — linmils of the 
active region 290, (I) 

limite ale tensiunii de colector — collector 
voltage limits 306, (I) 

locul rădăcinilor — root locus 178, 182, (11) 

logică — representation 304, (II) 

~de stare — state~ 305, (II) i 

i 9, (II) 


power 
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logică cu cuplaj prin emitor (ECL) — emitter- 
coupled logic (ECL) 391, 394, (IT) 

logică diodă-tranzistor (DTL) — diode-tran- 
sistor logic (DTL) 382, (II) 

logică în mod de curent (CML) — current 
mode logic (CML) 392, (11) 

logică rezistor-tranzistor (RTL) — rezistor- 
transistor logic (RTL) 364, (II) 

Jogică saturată — saturated logic 383, (II) 

Jogică tranzistor-tranzistor (TTL) — transis- 
tor-transistor logic (TTL, 'T2L) 385, (II) 

lungime Debye — Debye length 187, (I) 

lungime de difuzie — diffusion Jength 123, (1) 

Jungime de difuzie a purtătorilor minoritari 
minority-carrier diffusion length 123, (I) 


M 


mascare cu bioxid de silici: 
masking 202, (I) 

maximaì plat — maximally fiot 91, (I1) 

măsurarea curentului de saturație — satura- 
tion current measurement 290, (II) 

măsurarea timpului de viaţă — lifetime mea- 
surement 91, 106, (1) 

mecanisme če generare — generation mecha- 
nisms 83. (I) 

mecanisme de generare-recombinare în diode— 
generation-recombination mechanisms in 
diodes 166, (I) 

mecanisme de recombinare — recombination 
mechanisms 83, (I) 

memorie — memory 409, (II) 

metale — metals 65, 70 (1) 

metali: metallization 206, (I) 
uler — Euler’s Method 346, (II) 

microfotografie — photomicrograph 110, 385, 
397, (II) 

minor — minor 16, (II) 

mişcarea golurilor — hole motion 74, (I) 

mişcare termică — thermal motion 92, (I) 

mişcare termică aleatoare — random thermal 
motion 92, (1) 

mobilitate — mobility 94, 468, (1) 

mod de alunecare în tranzistoare bipolare — 
slash mode in bipolar transistors 286, 
129, (I1) 

mod de umplere in tranzistoare bipolare — fil 
mode in bipolar transistors 286, (II) 

modelare — modeling 23, (1) 

modele ale regiunii active — aclive-region 
modeis 277, (I1) 

modele ale regiunii de blocare — cutoff region 
models 28, (11) 


— silicon dioxide 
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modele cu liniarizare pe porţiuni — picewisc- 
linear models 
Pentru tranzistoare bipolare — = for 
bipolar transistors 288, (1) 
> pentru tuburi cu vid —~ for vacuum 
tubes 495, (II) 
modele de circuit statice pentru tranzistoare 
bipolare — static-circuit models for bipolar 
transistors 282, (I) 
modele de diode — diode models 234, (1) 
modele de regim dinamic pentru tranzistoare 
MOS — dynamic models for MOS tran- 
sistors 372, (I) 
modele de semnal total — total-signa! models 
330, (1) 
modele Ebers-Moll — Ebers-Mol models 263, 
(UD 
modele pentru regiunea de saturație — satn- 
ration region models, 282, (II) 
modelul benzilor de energie — energy-band 
model 75, (1) 
modelul bidimensional pentru legătură — two- 
dimensional bond model 72, (I) 
modelu) cu control prin sarcină pentru tran- 
zistoare bipolare — eharge-control model 
for bipolar transistors 324, (I) 
œ~pentru tranzistoare MOS — for MOS 
transistors 377, (I) 
modularea grosimii bazei 
dulation 425, (1) 
modulator cu intrerupere — chopper circuit 
297, (I1) 
modulator de putere — power modulator 25, 
273, (1) 
multiemitor — multiple emitter 387, (11) 
multiplicare în avalanșă — avalanche malti- 
plication 260, (1) 
~la colector — ~ at the collector 308, (1) 
multivibrator, astabil — multivibrator, Iree- 
running 435, (II) 
~ bistabil — bistable 412, (II) 
~cu cuplaj prin emitor — emitter-cou- 
pled ~ 428, 434, 438, (II) 
~ monostabil — monostable~ 428, 434, 
ar) 
~ monostabil compicmentar — complemen- 
tary monostable multivibrator 434, 
GI) 
~ monostabil cu cuplaj încrucișat — cross- 
coupled monostable 428, (IT) 


base-widih m9- 


N 


neliniaritate — nonlinearity 129, (11) 
neutralitate — neutrality 69, 131, (I) 


~in metale — ~ in metals 65, (I) 
~in semiconductoare — in semicon- 
ductors 81, (1) 
neutralitatea sarcinii — charge neutrality 69, 
131, (I) 
Nichols, diagrama~ — Nichols chart 236, (II) 
notații pentru tensiuni și curenți — voltage 
and current notation 407, (1) 
~de decianşare — triggering 410, (II) 
= de menţinere — sustaining 484, (I) 
Nyquist, criteriul — Nyquist criterion 231, 
an 


0 


Ohm, legea Iui — Ohm's law 95, (1) 


e 


Parametri admitanţă — admittance parama- 
ters 453, (I) 
~de control prin sarcină — charge con- 
trol~ 268, (II) 
mg g~ 155, (I) 
~h — h~ 162, (II) 
~ hibrizi — hybrid~ 455, 457, (II) 
~impedanță — impedance~ 454, (1) 
~ TEC — FET~ 475, (I) 
~I = i~ 452, (I) 
~z — z~ 454, (II) 
parametrii de semnal mic deduşi din caracte- 
vistici statice — incremental parameters 
irom static characteristics 42, 405, 443, (I) 
parametru de control prin sarcină în regiunea 
de saturație — saturation region charge- 
control parameter 287, (II) 
poli complecși — complex poles 20, (II) 
porti cu diode — diode gates 232, 241,(1) 
porți logice MOS — MOS logic gates 403, (11) 
potenţial de contact — contact potential 141, 
147, (1) 
potenţial electrostatic — electrostatic poten- 
tial 140, (I) } 
precontaminare — precontamination 168, (11) 
predistorsionare — predistorsion 168, (II) 
prelucrarea multistructură — multiple-chip 
processing 215, (I) 
principiul echilibrului detaliat — principle ot 
detailed balance 83, 129, 145, 356, (I) 
production by illumination 88, 91, (I) 
produs amplificare — bandă — gain-hand- 
width product 177, (II) 
produs np — np product $2, (I) 


produsul copcentraţiilor de purtători — carricr 
concentration produet 82, (I) 
proiectare de circuit — circuit design 23, (1) 
pasivarea suprafețelor semiconductoare —- pas- 
sivation of semiconductor surface 202, (I) 
pătrundere — punch-through 307, (T) 
pentode — pentodes 431, (II) 
perveanță — perveance 494, (II) 
pierdere de recombinare — recombination de- 
tect 124, 165, (1) 
planul s — s-plane 233, (IT) 
poartă — gate 25, (1) 
~ SAU — OR~ 233, 265, (1) 
~ SAU-NU — NOR~ 396, (II) 
~SI-NU — NAND~ 384, 388, (II) 
ol — pole 16, (IT; 
p ine tit 177, 210, 246, 
IT 
Ch semiplanul drept — right-half piane 
420, FI) 
polaritate directă — forward polarity 142, 
159, (1) 


polaritate inversă — reverse polarity 142, 
159, (1) Ai 
polarizare pe trei etaje — three-stage biasing 

59, (I1) 


tec- 


~ demonstraţie experimentală — 
ture demonstration 520, (II) 
proiectarea amplificatoarelor cu mai multe 
etaje — multistage desing 31, (II) 
proiectarea pentru cazul cel mai .defavo- 
vorabil — worst-case design 311, (II) 
proiectarea polarizării pentru germaniu — bizs 
design for germanium 513, (I) 
proprietăţi de suprafaţă ale sericonduct oa- 
Telor — semiconductor surface properties 
352, (1) . Ă 
proprietăţi logice — logical properties 308, (11) 
pseudotriodă — pseudotriode 391, (II) 
punct de funcţionare — operation point 40, 
485, (I) i 
punct de funcționare în repaus — quiescent 
point 46, (I) 
puncte de fringere în modele de circuit lin 
rizate pe porțiuni — breakpoints in picce 
wise-lipear circuits 229, (1) 
purtători de sarcină în semiconductoare — 
charge carriers in semiconductors 73, (1) 
purtători în exces — exces catriers 86, (1) 
m~ generarea și recombinarea — generation 
and recombination 89, (I) 
purtători majoritari — majority carriers 
D 
purtători minoritari — minority carriers 78, 


a) 
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R 


raport semnal-zgomot — signal to noise ratio 
122, 0) 
răspuns acceptabil — acceptable response 194, 
234, (II) 
~cu doi poli — two-pole~ 180, (II) 
~in buclă închisă — closed loop ~ 242, (TI) 
~in frecvență — frequency ~ 231, (IT) 
~la semnal treaptă — step ~ 20, 104, 181, 
195, (II) 
~ tranzitoriu — transient~ 397, (II) 
reacție buciă-buclă — loop-loop fced back 
214, (II) 
rae negativă — negative feed back 117, 
me nod-nod — node-node feed back 135, 
reacție pozitivă — positive feddback 413, (TI) 
recombinarea sarcinii — charge recombina- 
tion 323, (II) 
recombinarea și generarea purtătorilor in 
exces — recombination and generation of 
exces carriers 89, (I) 
~in regiunea de sarcină spațială — in the 
space-charge Jayer 164, (I) 
redresor dublă alternanță — full-wave recti- 
fier 250, (I) 
redresor în punte — bridge rectifier 250, (I) 
redresor monoalternanță — half-wave recti- 
fier 246, (I) 
reducerea zgomotului de 
hum reduction 167, (I) 
vegim de saturație inversă— reverse satu- 
ration regime 283 (II) 
vegim tranzitoriu de blocare — turn-off tran- 
sient 
~ de intrare în conducție — turn-on~ (I) 
regiune aclivă — active region 275, (I) 
~de funcţionare operating~ 275, (1) 
~ directă — forward ~ 276, (IT) 
~ inversă — reverse~ 276, (II) 
vegiune de blocare — cutoff region 291 (I) ; 
277, 281, UD 
regiune de colector — collector region 274, (T) 
regiune de drenă — drain region 31, 348, (I) 
regiune de lucru permisă — allowed opera- 
ting region 484, (I) 
regiune de sarcină spațială — space charge 
layer 147, 169, (1) 
Fegiune de saturație — saturation region 291 
(I) ; 277, 282, (II) 
ectă — forward~ 283, (11) 
~in tranzistoare MOS —in MOS tran- 
sistors 367, (1) 


rețea (brum) — 


regiune de strangulare — pinch-off region 
367, (1) 
regiunea bazei într-o diodă — base region in 
a diode 160, (I) 
~ într-o fotodiodă — in a photodiode 
181, (1) 
=>inte-un tranzistor — in a transistor 
273, (I) 
regiunea canalului — channel region 348, (I) 
xegiunca sursei — source region 387, (1) 
regula lui Cramer — Cramer’s rule 555, (I) 
rolag Boierii — Boltzmann relations 147, 
relații Einstein — Einstein relations 98, (I) 
reprezentarea stării — state representaiion 
305, (1I) 
raa decuplare — decoupling network 66, 
rețea de polarizare — bias network 519 (I) 
reţea de reacție — feedback network 200 
415, UD 
epele de cuplaj — coupling networks 462, (IT) 
ervă de amplificare — gain margin 236, 
UD 
~ de fază — phase~ 237, (IT) 
~de tensiune — voltage= 304, (II) 
rezistența bazei — base resistance 423, (I) 
~ sursei — souree=> 412, (I) 
rezistență controiată prin tensiune — voltage 
controlled resistance 380 (I) 
rezistenţă de drenă — drain resistance 412, (I) 
~ de scurtcircuit -- short-circuit- 64, (1) 
~de strat — sheet ~ 204, (I) 
~in circuit deschis — open-circut~ 23, 
71, 248, (II) 
rezistență serie Ja diode — series resistance in 
diodes 180, (I) 
rezistență termică — thernal resistance 492, 
1) 
rezistivitate medie — average resistivity -221, 
Œ) < 
eziteâre difuzate — diffused resistors 211, 
(i 
~ fotosensibile — light-sensitive~ 92, (1) 
~ semiconductoare — semiconductor~ 
210, (I) 
~ termosensibile — temperature-sensitive 
~ 85, (I) 
Runge-Kutta — Runge-Kutta 345, (II) 


S 
sarcina canalului — channel charge 351, (1) 


sarcina electronului — electronic charge 74, 
0) s 


sarcină de poartă — gate charge 374, (I) 
sarcină de recombinare — recombination char- 
ge 323, (II) 
sarcină de suprafață — surface charge 348, 
69, (1) i 
sarcină în exces în bază — excess charge în 
the base 280, (1) 
sarcină spaţială în diode cu vid — space charge 
in vacuum diodes 446, (II) 
arcină spațială la o joncțiune pn — space 
charge at a pn junction 117, (I) 
ratie — saluration 128, 311, (II) 
53, 408, (I) 
e semicon- 


satı 
serie Taylor — Taylor series 
semiconductoare, de tip p — p- 

ductors 78, (I) 

~de tip n — n-type~ 78, (I) 

~ dopate — doped ~ 56, U) 

~ gradate (dopate neuniform) — graded~ 


semnal de ieșire — output signal 507, (I) 
semnale exterioare — externoens signals 1 
II) 
simboluri, pentru diode cu vid — symbols, for 
vacuum diodes 
= pentru tranzistoare bipolare — for bi- 
polar transistors 279, (I) 
~ pentru transzistoare MOS — for MOS 
transistors 34, 377, (1I) 
~ pentru triode cu vid — for vacuum 
triodes 451, (I1) 
~ pentru tuburi cu mai mulți electrozi — 
Ior multigrid tubes 491, (II) 
simetrie complementară — complementary- 
symmetry 402, (IT) 
stabilitate — stability 175, 412, (II) 
stabilizarea sursei de alimentare — powi 
supply regulation 253, (I) 
stabilizator cu diode — diode regulator 262, 
1) 
stabilizator de tensiune — voltage regulator 
262, 302, 437, (I) 
stare, activă normală — forward-aclive state 
306, (11) 
~de blocare — off~ 305, (II) 
~de conducție — on~ 305, (II) 
~de saturație — saluration~ 306, (I) 
~ metastabilă — metastable ~ 431, 435, 
UD 
stocări de purtători de sarcină în exces — exces 
-carrier charge stores 176, (I) 
stocări de sarcină în regiunea bazei — base 
region charge stores 260, (II) 
stocări de sarcină în regiunea de sarcină spa- 
țială — space-charge layer charhe stores 
169, (1) 


stocări de şarcină în regiunea neulră — neu- 
tral-region charge stores 176, (I) 

strat de acumulare — accumulation layer 356, 
(D 

strat de inversie — inversion layer 355, (1) 

strat dipolar — dipole layer 147, 174, (I) 

straturi de oxid — oxyde layers 32, 202, 349, 
D 

străpungere Zener — Zener breakdown 261, (1); 

strectura cristalină a diamantului — dinamond 
ecrystal structure 72, (I) 

structură de diodă plan paralelă — plan-pa- 
rallel diode structure 476, (I) 

structuri multistrat — multiple-layer 
tures 202, (1) 

supracomandă — overdrive 371, 398, (I) 
~de blocare — turn-off~ 329, (II) 

supracreştere — overshoot 180, 194, (II) 

să — source 72, 347, (1) 
~de polarizare — bias~ 462, (II) 
~de tensiune de testare — test voltage~- 
64, (II) 

surse independente — independent sources 


0) 


struc- 


tabela combinațiilor — table of combinations: 
265, (D) 
tampon — buffer 372, (II) 
TECJ — JFET 387, (1I) £ 
~ circuite echivalente de semnal min —in- 
crementai models 412, (E) 
TECMOS — MOSFET 347, (1) 


reţea de polarizare — bias network 
420, (1I) 
tehnica fotorezistului — photorezist technique 
204, (I) 


tehnologia difuziei planare — planar diffusion 
technology 196, 275 (1) 
t.e.m. termică — thermal e.m.f. 79, (I) 
tensiune — voltage 
~de deelanșare — triggering~ 421, (U)- 
~ de prag — threshold- 180, 235, 288, (1)- 
~de prag emitor-bază — emitter-base 
threshold~ 312, (I) 
~de strangulare — pinch-off~ 390, (I)- 
= de străpungere — breakdown~ 260, (1) 
~de sirăpungere inversă — reverse break- 
down 260, (1) 
~de susținere — sustaining 309, 
[5] 
~ Hall — Hall ~ 66, (1) 
~pe joncțiune — junction~ 152, (1I) 
~ termică — thermal~ 98, (1) 
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~ termoelectrică — thermoclectric- 79, 
(D 
teoria circuitelor — circuit theory 21, (1) 
teoria reţelelor — network theory 21, (1) 
termistoare — thermistors 85, (I) 
testarea cu undă dreptunghiulară — square- 
wave testing 572, (T) 
tetrode — tetrodes 490, (II) 
timp de cădere — fall time 327, 330, (UI) 
~de creştere — rise~ 323, 330, (II) 
— de intirziere — delay~ 320, 330 (II) 
~ de intirziere de stocare — storage delay 
~70, (ID 
~do relaxare dielectrică — dielectric re- 
laxation~ 70, (1) 
timp de viaţă — lifetime 90, (1) 
timp de viață al purtătorilor in exces —- excess- 
carrier lifetime 90, (I) 
topologia rețelelor — network topology 350 (I1) 
topologii cu reacție — feedback topologies 131, 
aD 
transconductanță — trnasconductance 410, 
416, (I): 499, (II) 
~de semnal mic — incremental 416 
(D) : 469, (II) 
transformare de impedanță în circuite bipo- 
iare — impedance transformation in bipo- 
lar circuits 434, (I) 
transformare de la trece-jos la trece-banäă 
low-pass to banh-pass transformation 92, 
an 
transformatoare — transformers 51, (1) 
transimpedanță — transimpedance 144, 
(11) 
transmisia buclei — loop transmission 144, 
415, (11) 
transport de curent — current transport 92, (I) 
tranzistoare cu ctect de cimp cu joncțiurt 
(TECJ) — junction field-effect transistors 
{JFET) 387, (I) 
tranzistoare cu joncțiuni — junction transis- 
tors 273, (1) 
nzistoare MOS — MOS transistors 30, 347, 
(1) 
~ circuite echivalente de semnal mic — 
meremental models 407, (1) 
tranzistor bipolar — bipolar transistor 273, (I) 
circuite echivalente de semnal mic — incre- 
menta! models 413, (1) 


tr 


tranzistor cu bază subțire — thin-base tran- 
sistor 
= cu e efect de cimp — field-eftect 347, 
387 (I); 400 (II) 
~MOS cu canal indus — enchancement- 
mode MOS~ 369, (1) 
"MOS cu canal iniţial — depletion-mod: 
MOS 370, 391, (1) 
= unijoncţiune — unijunction~ 298, (1) 
~ unipolar — unipolar= 273, 387, (I) 
tranzistorul cu ventil de comandă — transistor 
as a control-valve 279, (1) 
triode — triodes 32, (X) 
triode cu vid — vacuum triodes 444, (If) 
tuburi cu vid — vacuum tubes 444, (I£) 
tuburi cu vid cu mai mulți electrozi — multi 
grid vacuum tubes 490, (11) 


v 


valoare proprie — cigenvalue 16, (II) 

varactoare — varactors 268, (I) 

abilă de stare — state variable 382, (11) 

variabile binare — binary variables 308, (TH) 
~de punct de funcţionare — operating 

pointe 239, (1I) 
~ de semnal mic—incremental~54,239,{1) 
= la terminale ale tranzistorului — tran- 
sistor terminal = 279, (I) 

variaţia parametrilor hibrizi — hibrid para- 
meter variation 470, (I) 

variațiile grosimii bazei — base width chan- 
ges 306, (1) 

ventile de comandă — control valves 23, (I) 

verificarea calculului — computational check 
31, UD 

viteză de antrenare — drift velocity 94, (1) 

viteză de comutare — switching speed 376, 
418, (IT) 

viteză de recombinare — recombination rate 
89, (1) 

viteză termică — thermal speed 92, (1) 


VA 


zero — zero 16, (II) 
zgomot de reţea al sursei de alimentare — 
power supply hum 123, (I) 


